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概要
本研究の目的はソフトウェア無線アーキテクチャを携帯電話などの携帯通信機器のアナログ受信部に
用いることに関する研究である. ソフトウェア無線技術を実現するためには高速,高分解能のアナロ
グ・デジタル変換回路が必要であり,本研究は高速連続時間バンドパス ΔΣAD変調回路を設計する
ことを目的とする. 高速連続時間ΔΣAD変調回路の高性能化のためにサブサンプリング技術を用い,
内部ループフィルタの有限Q値やループ遅延などの課題について補正手法を開発した. 高速連続時間
サブサンプリングバンドパスΔΣAD変調回路システムの設計アーキテクチャを確立した. それに基
づき本研究は 2次の変調回路の設計を主に議論している. その応用の１つとして無線通信規格である
Bluetooth仕様を実現するための回路設計の道筋を示し,また消費電力の見積もりを行った. Matlab
による検証や TSMC 0.18μm CMOS プロセスのモデルを用いてシステムを構成するループフィルタ,
コンパレータ, DA変換器などの要素回路の設計を行い,解析の結果を示した. その結果,2次連続時間
バンドパスΔΣAD変調回路の SNDRは 46dBが得られ,また消費電力は29.4mW となった,4次の連
続時間変調回路ではSNDRは 56dBであり,また消費電力は50mW である. 本研究の成果によって高
速,狭帯域,低消費電力のAD変換回路に新たな可能性を生み出した.
本論文は全７章と付録で構成した.
第 1章は序論として携帯機器などの無線通信の視点から本研究の研究背景や研究目的などについて
記述した.
第 2章ではΔΣAD変調回路の原理を説明した上,研究の対象となるサブサンプリング高速連続時
間バンドパスΔΣAD変調回路に必要とする技術を説明し,本研究の設計目標や研究の位置づけを示
した.
第 3章ではサブサンプリング高速連続時間バンドパスΔΣAD変調回路の伝達関数を求める際に等
価する離散時間の伝達関数の求め方を記述した. 連続時間システムに用いられるDA変換回路の種類
の違いによっていくつかの伝達関数の求め方を紹介した後,本研究に用いるジッタの影響が少ない RF
DACを用いた場合の計算を説明した.
第 4章ではサブサンプリング高速連続時間バンドパスΔΣAD変調回路を設計する際,クロックジッ
タ,ループフィルタのQ値,システムのループ遅延などの影響によってAD変換するときの精度を劣
化させるという問題を解決するための提案回路や提案手法を記述した.
第 5章ではサブサンプリング高速連続時間バンドパスΔΣAD変調回路を構成するループフィルタ,
コンパレータ,DA変換器などの要素回路の設計を行い, その設計の詳細を説明した.特に低消費電力
を実現するために新しいループフィルタを設計し,チップを作成,その低消費電力特性を確認したこと
を記述した.
第 6章では全体回路システムを TSMC 0.18μm CMOSのプロセスを用いて設計を行い,その設計
の SPICEシミュレーションの結果を示した.また Bluetooth の仕様に満たすための消費電力見積も
りを行った.
第 7章でまとめと今後の展望を記述し,結論とした.
また付録としてサブサンプリング高速連続時間バンドパスΔΣAD変調回路の伝達関数を求める際,
詳細な計算を示した.
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第 1 章
序論
この論文は携帯機器などの無線通信機器のアナログ受信部に用いられる高速,高精度,狭帯域連続時
間バンドパスΔΣAD変調回路の設計を中心に研究を行った成果を示したものである.
1.1 研究の背景
近年,プロセスの進化により無線通信技術が飛躍的に発展している. RF1通信とワイヤレス通信の
市場は想像もしなかった領域に拡大し,携帯電話の世界市場は年間3000億円を越えた. 日常生活では
携帯電話はもはや欠かせない必需品になっている. データ転送やネットワークサービスなど無線通信
サービスによって様々な無線通信規格が開発されている.図 1.1 で示したように今では携帯電話の中
にWLAN,Bluetooth, GPSなど１０以上の無線通信サービスに対応する規格をサポートするシステ
ムが含まれている. また,現在の無線受信システムでは１つの規格に対し,アナログ入力RF信号が図
図 1.1 通信規格を示した携帯電話基板
1.2を示したようにバンドバスフィルタ (BPF:Bandpass Filter) で信号成分を取り出し,ローノイズ
アンプ (LNA:Low Noise Amplifier)で信号を増幅する. またイメージ除去フィルタ (Image Rejection
1Radio Frequency
1
Filter)でイメージ成分を除去し,ミクサー (Mixer)によって信号周波数を IF(Intermediate)周波数ま
で落とす. 次にチャンネル選択フィルタ (Channel Filter)によって信号チャンネルを選択した後,可変
ゲインアンプ (VGA Variable Gain Amplifier)で増幅して ADC (Analog-Digital Converter)によっ
てアナログ信号からデジタル信号に変換される. 通信規格が異なると受信回路のアナログ部が新たに
追加しなければならないという問題が重視されるようになる. このように１つの携帯通信機器に多数
ADC
RF Signal
BPF
LNA
Image Reject
 Filter Mixer
Amp
Channel Filter
VGA
DSP
Lo
図 1.2 IFサンプリング受信回路ブロック図
の通信規格を対応するため様々な通信帯域に対応する無線通信システムの開発が必要とされる. 図 1.3
のように多数のアナログ・RF受信回路を１つの基板に用意しなければならないことになる. このよ
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図 1.3 マルチ通信回路ブロック図
うに多数の通信規格を持つシステムを携帯機器などに用いることによって,大変大きな電力が消費さ
れ,また大きな回路面積が占められる. これらの問題は無線携帯システムの発展にとって大きな課題
である. プロセスの微細化によりデジタル回路は動作速度や回路面積,消費電力などの面において大
きな恩恵を受けた. デジタル回路ではソフトウェアによってシステムを制御することが可能である,
この流れは無線通信受信のアナログ部にも新たな可能性を生み出した. 近年ソフトウェア無線 (SDR:
Software-Defined Radio)と言う技術が盛んに研究されている [1]-[5]. ソフトウェア無線の考え方と
は”一部または全ての物理レイヤ－ファンクションのラジオ信号をソフトウェアで処理する” 2. ソフ
トウェア無線は高周波増幅器,ミクサー,プログラマブル発振器,AD変換回路,DA変換回路及びデジ
2SDR forum : www.sdrforum.org
2
タル信号処理部などのハードウェアを共通化し,フィルタ,変復調部,等化器及び同期機能をプログラ
マブル化することでソフトウェアの書き換えにより無線パラメータである変調方式や送受信周波数,
帯域幅,転送速度などのシステム固有の無線仕様を必要に応じて変更可能とするものである. ソフト
ウェア無線技術によって受信部のアナログ信号処理システムをソフトウェアによって制御するために
できるだけAD変換回路がシステムの前に位置に置くことが重要である. 図 1.4はソフトウェア無線
技術をアナログ部に応用した場合のブロック図である. これにより周波数変換や信号チャンネル変換
など従来のアナログ部で実現されていた機能をデジタル信号処理部で置換することが出来る. このよ
ADC
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BPF LNA
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Software
図 1.4 ソフトウェア無線技術を用いた無線通信のアナログ部ブロック図
うにソフトウェア無線通信システムではソフトウェアの選択により無線機能を変更することが可能と
なり,様々な通信規格に対しソフトウェアによるマルチモードで対応できる. さらに無線によるソフ
トウェアのダウンロード機能を利用したソフトウェアのバージョンアープやバグフィックスなどが容
易となる. 従ってソフトウェア無線のメリットは
１：１つの端末で複数の無線システムへの対応が可能
２：システムごとの個別開発が不要
３：新しいサービスの実施が容易
図 1.5 はソフトウェア無線を用いた携帯システムの通信動作のイメージを示したものである. ソフ
トウェア無線のソフトは更新可能であり,新しい通信方式に対しても新しいソフトウェアを無線機能
ライブラリ群から取得して携帯通信機器にダウンロードすることで実現できる. しかし図 1.4からわ
かるようにソフトウェア無線技術を用いるときの理想的な場合は入力RF信号がバンドパスフィルタ
で信号成分を取り出され,またローノイズアンプによって増幅された直後にAD変換されることであ
る. アナログ最小限デジタルリッチなシステム構成が実現できる.しかしこのアーキテクチャではで
きるだけ多くの無線通信規格に対応するため扱う信号帯域はDCからRFまでに広がり,AD変換回路
では大きな消費電力が必要となってくる. 例として 12ビット,10Gs/sの AD変換回路が必要な場合
その消費電力は500W にも上る. 本研究はソフトウェア無線技術に用いられる高速AD変換回路の低
消費電力化を実現するための研究である.
1.2 研究の目的
ソフトウェア無線技術に用いられる高速AD変換回路の消費電力が大きくなる原因の一つはAD変
換回路がカバーする信号帯域が広い事である. しかし実際には１つの通信規格では限られた周波数帯
域で信号処理を行うのに,AD変換回路は使用していない帯域まで無駄な動作確保することによって大
3
図 1.5 ソフトウェア無線を用いた携帯システムの動作
きな消費電力となる. 例としてBluetoothの規格ではシステムの動作帯域が 2.4GHz ∼ 2.48GHzで
あり、83.5MHzの帯域の中で 78のチャンネルに分け,１チャンネルあたり 1MHz の周波数帯域で
通信を行う,それ以外の周波数帯域はAD変換回路の動作を求めていない [6]. 図 1.6で示したのはソ
フトウェア無線技術でAD変換回路が必要とする周波数帯域とBluetooth規格に求めたAD変換回路
が必要とする周波数帯域である. ソフトウェア無線技術に用いられる高速AD変換回路の消費電力を
Frequency
Power
Operation band for Software-Defined Radio Operation band for Blutooth
Power
Frequency2.4GHz 2.48GHzRFDC
図 1.6 ソフトウェア無線と Bluetooth規格のバンド幅
削減するために, 本研究では連続時間バンドパスΔΣAD変調回路を注目し,回路構成を検討し,解析
を行った. バンドパスΔΣAD変調回路は狭い周波数帯域でAD変換を行い,高い精度を持ち,低消費
電力動作を実現可能である. 無線通信規格が変わればバンドパスΔΣ AD変調回路の内部フィルタを
チューニングすることによって対応可能である. 本研究はBluetoothの規格に対応できるような連続
時間バンドパスΔΣAD変調回路の設計を目的とした.
4
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第 2 章
ΔΣAD変調回路の原理
この章ではAD変換回路の原理を紹介する,またΔΣAD変調回路の原理や主要な性能パラメータ,
サンプリング,サブサンプリング技術などについて説明し,本研究の設計目標について記述した.
2.1 アナログ・デジタル信号変換の原理
2.1.1 信号の分類
信号は工学的に応用するとき,たくさんの種類に分けることができる. 本論文では工学的に信号を
時間領域で連続か離散かまた振幅が連続か離散かによって４種類に分類する [1],[4]. 図 2.1では４種類
の信号を示す. 図 2.1の (a)は時間的にも振幅的にも連続であるため,一般的にアナログ信号と言われ
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図 2.1 信号の分類
る. 図 2.1の (b)の信号は振幅が連続で時間的に離散である,これはサンプル・ホールド (S/H:Sample
and Hold circuit)回路やスイッチドキャパシタ (SC:Switched Capacitor circuit)回路で作り出した
信号である. 図 2.1の (c)の信号は時間が連続で振幅が離散である,これはパルス変調 (PWM:Pulse
Width Modulation)やTDC(Time to Digital Converter) などの回路技術によって作られた信号であ
る. 図 2.1の (d)の信号では時間的にも振幅的にも離散であるため,一般的にデジタル信号と言われる.
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2.1.2 標本化と量子化
アナログ信号をデジタル信号に変換するため,２つの過程がある. 即ち時間的にサンプリングを行
い,連続時間信号を離散時間に変換する,また振幅を量子化を行い振幅連続の信号を振幅離散信号に変
換する [3].
標本化
連続的なアナログ入力の振幅値をある離散的な周期Ts(fs = 1/Ts) で区切り, アナログ振幅の瞬間
値インパルスを取り出していくことを標本化（サンプリング）と呼び, fs を標本化周波数（サンプリ
ング周波数）と呼ぶ. 標本化によるインパルス列（デルタ関数列）はPAM（パルス振幅変調）,または
標本化信号（サンプリング信号）と呼ばれる. このパルス状の離散信号列を標本化関数gs(t) という.
ある連続時間信号をサンプリングする時,アナログ入力信号x(t) は周波数成分を含んでいるが,x(t)
には fcut[Hz] 以上の成分は含まれないものとする. このとき標本化周波数が 2fcut[Hz] 以上ならば,
その標本化系列x(nT ) から元のアナログ信号x(t) を復元できる. これを標本化定理といい,変換でき
る最大周波数 fmax[Hz] をカットオフ周波数 fcut[Hz] と呼ぶ. 信号 x(t) を理想的にサンプリングす
ると, サンプル値信号 xs(t)は x(t)と単位インパルス列 δTs(t) の積と考えることができる [2].
xs(t) = x(t)δTs(t) (2.1)
サンプリング周期を Ts = 2πωs =
1
fs
として単位インパルスの性質に注意して xs(t) のフーリエ変換
Xs(ω)を求めると,
Xs(ω) =
∫ ∞
−∞
[
∞∑
n=−∞
x(nTs)δ(t−nTs)]e−jωtdt =
∞∑
n=−∞
x(nTs)
∫ ∞
−∞
δ(t−nTs)e−jωtdt =
∞∑
n=−∞
x(nTs)e−jωt
(2.2)
式 2.2より,kを任意の整数としてXs(ω) = Xs(ω + kωs) が成立することが示され,Xs(ω) は角周波
数 ω の周期関数になることが分かり, Xs(ω) の周期はサンプリング角周波数ωs = 2πfs に等しい. こ
こで,元の信号のフーリエ変換X(ω)とサンプル値信号のフーリエ変換Xs(ω) の関係について考える
と, 単位インパルス δT (t) のフーリエ変換は
δT (t) =
2π
Ts
∞∑
n=−∞
δ(ω − 2nπ
Ts
) = ωs
∞∑
n=−∞
δ(ω − nωs) (2.3)
であり,時間領域の積のフーリエ変換は周波数領域で畳み込み積分になるので, xs(t)は x(t)と δTs(t)
の積で与えられる,よって xs(t)のフーリエ変換Xs(ω)は次式のように表すことができる.
Xs(ω) =
1
2π
[X(ω) ∗ ωs
∞∑
n=−∞
δ(ω − nωs)]
=
1
Ts
[X(ω) ∗
∞∑
n=−∞
δ(ω − nωs)]
=
1
Ts
X(ω) ∗ δ(ω − nωs)
(2.4)
さらに,x(t) ∗ δ(t− t0) = x(t− t0)の関係が成立するので,
Xs(ω) =
1
Ts
X(ω − nωs) (2.5)
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つまり,元の連続時間信号x(t)のフーリエ変換X(ω)の振幅に係数 1/Ts が掛かり,周波数軸でサン
プリング角周波数ωs 毎に並べられたものがXs(ω) となる. サンプリング動作を時間領域と周波数領
域でグラフで示したのが図 2.2である。
0
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xs(t)
xs(Ts)
0 t
x(t)
t
Ts
Ts
t0
x(t) xs(t)
freqfm-fm
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X(w)
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p(t)
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Time domain Frequency domain
図 2.2 サンプリング定理のグラフ
図 2.2の (a)は入力信号x(t)とインパルス信号p(t)(δ(t))掛け算によってサンプリングされ,得られ
た信号がXs(t)である. 図 2.2の (b)は連続時間の入力信号 x(t)である. 図 2.2の (c)は周期を Tsを
持つインパルス信号 p(t)(δ(t))である. 図 2.2の (d)は (b)と (c)の掛け算によって得られた入力信号
x(t)のサンプリング信号Xs(Ts)である. 周波数領域での考えでは図2.2の (e)を示したのが入力信号
x(t)の周波数成分 fm < X(ω) < fmである. 2.2の (f)はインパルス信号の周波数成分を示す,信号の
重みは 2πTs である. 図 2.2の (g)は (e)と (f)の折り畳み積である.
量子化
アナログ信号振幅を単位ステップを単位として離散的なデジタル値に変換する操作を量子化という
信号の量子化は一般的にメモリレス,時不変, 非線形動作とする. 量子化を行うには,まず,アナログ入
力の最大振幅値 (全入力電圧範囲)FSR(Full Scale Range) を決める. 次に,この FSR を単位振幅 (量
子数 q) ごとに 2N 等分 (N はビット数) で離散値に分割し,基準とする. (もしアナログ信号が 2N の
離散レベルにマッピングであれば量子化器がNビットの精度を持つと言う). それから,標本化された
それぞれのインパルス・アナログ振幅を基準と比較の上,四捨五入して一番近い離散値に近似させ,離
散値に当てはめる. こうして振幅を数値化していくことを量子化 (Quantizing) という. 量子化器の単
位振幅 qは次の式で表す.
q =
FSR
2N − 1 (2.6)
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入力信号と量子化された信号との間に生じる振幅の誤差を量子化雑音,量子化誤差,または量子化不確
定といい,このときの単位最小ステップのことを量子化分解能という. 入力信号の振幅が [−FSR,FSR]
間とする,量子化誤差 e(n)は [−q/2, q/2]間に抑えられる. 図 2.3は量子化動作と量子化エラーを示す.
FSR/2-FSR/2
y(n) x(n)
y(n)
x(n)
y(n)
q
q/2
-q/2
q/2
-q/2
-FSR/2 FSR/2
y(n)
x(n)
x(n) x(n)
e(n) e(n)
(a) (b)
(c) (d)
(e) (f)
q
x(n)
図 2.3 量子化動作と量子化エラー
図 2.3の (a),(b)はそれぞれ１ビットとマルチビットの量子化器のモデルである. 図??の (c),(d)は
それぞれの量子化器の出力である. 図 2.3の (e),(f)はそれぞれ１ビットとマルチビットの量子化エ
ラーを示している.
量子化ノイズ
量子化エラーは一般的に独立したホワイトノイズ源としてモデル化することができる. この場合の
量子化器の線形モデルは次のブロック図で表すことができる.
Kq
e(n)
x(n)
y(n)
図 2.4 線形量子化器モデル
量子化エラー信号をモデル化するため次の条件を満たす必要がある.
• ホワイトランダム信号である.
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• 量子化器の入力信号から独立である.
• 量子化器エラーの pdf 値 pdfeが [−q/2, q/2]の間に均一的に分布する. (図 2.5の (a))
• 量子化器エラーのパワースペクトラム密度Se(f)がフラットである. (図 2.5の (b))
ここで pdfは (probability density function)量子化エラーの確立密度関数である. 図 2.5の (a)か
pdfe
1/q
-q/2
q/2
e
Se(f)
Se0
fs/2
f
-fs/2
(a) (b)
図 2.5 線形量子化器モデルのよる量子化エラーの性質
らトータルの量子化エラーパワーが次の式で計算することができる.
σ2e =
∫ ∞
−∞
e2pdfede =
q2
12
(2.7)
式 2.7から分かるようにトータルの量子化エラーパワーがサンプリング周波数に関係なく,量子化器
の分解能のみ依存する. 量子化器で扱う信号がサンプリングされた信号であるため, 量子化エラーパ
ワー σ2e が帯域 [−fs/2, fs/2]間に折り返される. 図 2.5の (b)に示したように量子化器エラーのパワー
スペクトラム密度が次の式で表現できる.
Se(f) =
q2
12
1
fs
(2.8)
式 2.8と図 2.4によってA/D変換の過程を大まかに分かる.
2.1.3 AD変換回路の性能指標
サンプリングと量子化の動作によって AD変換回路を構成する. ADCの性能は幾つかの指標によっ
て決まる [6].
最も重要な指標の１つはAD変換回路の出力で測定された信号ノイズ比 (SNR:Signal-to-Noise Rate)
である. ノイズは熱ノイズ,1/f ノイズなどのシステムノイズと量子化エラーを含む. システムノイ
ズが量子化エラーより十分小さいと仮定することで理想Nビット AD変換回路の SNRを計算でき
る. 量子化器がオーバーロードを起こさないサイン波信号の最大振幅はAmax = 2Nq/2であり,こ
の信号の rms(Root Mean Square)振幅は Amax,rms = 2Nq/2
√
2である. ナイキスト周波数レンジ
[−fs/2, fs/2] 間の量子化エラーパワーは式2.7で示した,その rms振幅は q/
√
12 である. よって理想
Nビット変換回路の最大SNRは次の式で計算できる.
SNRmax = 20log10(
2Nq/2
√
2
q/
√
12
) = N × 6.02 + 1.76dB (2.9)
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この値を利用しあるバンド幅で測定した ADC の SNR の最大値を有効ビット数 (ENOB:Effective
Number of Bits)で表現する.
ENOB =
SNRmax− 1.76
6.02
(2.10)
もう１つの相関する指標はダイナミックレンジ (DR:Dynamic Range)である. システムのDRとは
ある周波数帯域でシステム出力信号の最大可能振幅と検出できる最小振幅の比である. 沢山の場合で
は検出できる最小振幅信号はシステムのチャンネルノイズに等しい. 出力最大振幅は基本波の最大振
幅に等しい. ADCシステムの線形性の指標としてSFDR(Spurious Free Dynamic Range),相互変調
(IM:Intermodulation Products),IP(Intermodulation Intercept Point)などがある. システムのSFDR
は最大信号成分と最大歪み成分の比である.図 2.6で示す. またSNDR(Signal-to-Noise-and-Distortion
Ratio)はある帯域で信号パワーとノイズプラス歪みパワーの比である.
Output (dB)
Frequency
SFDR
図 2.6 SFDRの定義
３次相互変調 (IM3)は入力を f1,f2を持つ２トーンテストで得られたキャリア入力パワーと2f1−f2
また 2f2 − f1に現れた歪む成分パワーの比である. この表現は図 2.7で示す.
Output (dB)
Frequency
IM3
f1 f2
2f1-f2 2f2-f1
図 2.7 IM3の定義
IP3は３次相互変調歪みと入力信号パワーが等しくなる場合の入力信号パワーと定義される. 広い
線形動作レンジを持つシステムでは IP3と IM3に関係する. このシステムの伝達関数は次の式で近
似できる.
y(x) = g · x+ h · x3 (2.11)
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ここで gと hは定数であり,広い線形動作レンジを持つシステムではhの値は gよりはるかに小さい.
式 2.11の３次成分は高調波歪みと相互変調歪みを作り出す. IP3は IM3から計算できる.
IP3 = PX − IM3
2
(dB) (2.12)
また IP3,IM3,PXの関係は図 2.8で示す。
Output power (dB)
Carrier power (dB)
carriers (f1 and f2)
distortion (2f1-f2)-IM3
IP3PX
図 2.8 IM3と IP3の関係
AD変換回路の電力効率の指標として FoM(Figure of Merit)が基本性能指標となってきた. FoMは
幾つかの定義を持つ,例として周波数帯域でAD変換回路の電力効率とダイナミックレンジの関係を
示す (式 2.13).
FoMD =
4kT ·DR ·BW
P
(2.13)
ここで T は温度であり (K),kは Boltzman常数 (J/K)である.BW は周波数バンド幅であり (Hz),P
はADCの消費である (W).式 2.13の定義ではADCの線形性能が含まれていないので,線形性能を含
む ADCの FoMの定義は式 2.14で示す.
FoML =
4kT · SNDR · BW
P
(2.14)
2.2 ΔΣAD変調回路の基本
ΔΣAD変換回路は基本的に２つの技術を用いて AD変換の分解能を向上させている. 一方はオー
バーサンプリング (Oversampling)技術でり, もう一方はノイズシェーピング (Noise Shaping)である.
この節ではこれを中心に説明した上,離散時間ΔΣAD変調回路,連続時間ΔΣAD変調回路,またバン
ドパスΔΣAD変調回路を説明する.
2.2.1 オーバーサンプリングとノイズシェーピング
オーバーサンプリング
図 2.9は連続時間ΔΣAD変調回路のブロック図である. AD変換を行う場合,入力信号帯域 fBW (ナ
イキスト周波数) の 2倍以上の周波数でサンプリングを行う手法をオーバーサンプリングという. サ
12
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fs
図 2.9 シングルループ連続時間ΔΣAD変調回路のモデル
ンプリング周波数と 2 倍の信号帯域との比はオーバーサンプリング・レシオ (OSR (Over Sampling
Ratio)) と呼ばれる.
OSR =
fs
2fBW
(2.15)
式 2.8で分かるようにサンプリング周波数を高くすればパワースペクトラム密度が小さくなる. そこ
で, AD 変換後の信号をディジタル・フィルタを用いて帯域制限すれば量子化雑音の電力が少ない変
換値が得られる. この場合,帯域内の量子化エラーの値は次の式で示せる.
e2q,rms =
∫ fBW
−fBW
q2
12fs
df =
q2
12
· 2fBW
fs
=
q2
12
· 1
OSR
(2.16)
式 2.9を用いて,オーバーサンプリングADCの最大 SNRは
SNRmax = N × 6.02+ 1.76 + 10log10(OSR) dB (2.17)
のようになる. 図 2.10オーバーサンプリングによって帯域内量子化エラーのスペクトロムが低減した
ことを示す.
-fs fs
-fBW fBW-fs fs
-fs/2 fs/2
X(f)
X(f)
Se(f)=noise in-band
Se(f)
noise in-band
-fBW fBW
f
f
(a)
(b)
図 2.10 オーバーサンプリングのノイズスペクトラム
図 2.10の (a)はナイキストサンプリング (OSR=1)の場合の量子化ノイズと帯域内ノイズの特性で
あり,図 2.10の (b) はオーバーサンプリング (OSR=4)の場合の量子化ノイズと帯域内ノイズの特性
である. オーバーサンプリングを用いることによって帯域内の量子化ノイズが低減することが分かる.
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ノイズシェーピング
図 2.11は１次ΔΣAD変調回路の z領域での線形モデルである。
H(z)
Filter
X(z) Y(z)
E(z)
図 2.11 １次ΔΣAD変調回路の z領域での線形モデル
このシステムの伝達関数は次の式で表現できる.
Y (z) = STF (z)X(z) + NTF (z)E(z) (2.18)
式 2.18で表現された STF (z)は信号の伝達関数 (Signal Transfer Function) であり,NTF (z)は量子
化ノイズの伝達関数 (Noise Transfer Function)である. 図 2.11から分かるように
NTF (z) =
1
1 + H(z)
(2.19)
STF (z) =
H(z)
1 + H(z)
(2.20)
最も簡単の場合,ループフィルタの伝達関数はH(z) = z−1 である. 即ちNTF, STF は次のように
なる.
NTF (z) = 1− z−1 (2.21)
STF (z) = z−1 (2.22)
ここで z変換を行い z = ejθ であり,ここで θ = 2π ffs この式を用いてNTF (z)に代入すると次の
式になる.
|NTF (eiθ)|2 = |1− e−jθ|2 = 2− 2cos(θ) (2.23)
式 2.23を用いてNTFの伝達特性を図2.12で表す. 図 2.12で分かるように,信号帯域での量子化ノイ
ズが高い周波数領域に追い出され,少なくなっている.
2.2.2 変調器の次数と SNR
変調器の次数を高くするに伴い,ノイズ・シェープの効果は顕著になっていく. 変調器の次数とは
変調器内部のループ・フィルタの次数である. 理想的なローパス変調器の場合,シェーピング次数を
n 次,オーバーサンプリング率をOSR,量子化 bit数をN とすると SNR は次式となる.
SNR = (6.02n+ 1.76)OSR− (8n− 4) + 20log(2N − 1) (2.24)
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図 2.12 NTFの周波数特性
図 2.13に変調器の次数 (シェーピング次数)nを 1～8の場合についてのOSRとピークSNRの関係を
しめす,量子化器が 1bitの場合である.
下図は設計する変調器の仕様が与えられたときに,その変調器の次数,OSR,内部量子化器の次数を
概略決定する場面で役立つ. しかし,ここで注意すべきことは,下図はピークSNRであり,変調器の安
定性のためにNTFの極の位置を移動させた場合は同じOSR(または変調器次数)でも SNRが下がる
ことがある.
以上の説明から分かるようにΔΣAD変調回路の SNRを向上させるには３つの手段がある.
• OSRを大きくする
– OSRを 2倍することで SNRが 3(2N + 1)dBまたはN + 0.5ビットを増加 (NはΔΣAD
変調回路の次数である.)
– OSRは一般的に少なくとも 4以上にする
– OSRを大きくすることでクロック周波数高くなり,消費電力も高くなる
• 内部ループフィルタの次数を高くする
– 大きなOSRと一緒に用いるとさらに効果がある
– 安定性とのトレードオフから次数をむやみに高くすることができない
– シングルループの高次変調回路は安定性に問題あるが,MASH型の変調回路はノイズ漏れ
の問題がある
• 量子化器の分解能を高くする
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図 2.13 ピーク SNRと OSRの関係 (1bit内部量子化器, 変調器次数 n)
– 量子化器の分解能 1ビットを上げると SNRが 6dB上がる
– 広い帯域信号を処理する場合有効である (OSRを高くすることができない)
– ループ内のマルチビットADCとマルチビットの線形性は問題となる
2.3 連続時間回路Vs離散時間回路
2.3.1 連続時間回路と離散時間回路の比較
ΔΣAD変調回路は連続時間方式と離散時間方式で設計することができる. 連続時間方式と離散時
間方式のブロック図は次のように表す. ２つ方式の１番大きな違いは,離散時間方式では図 2.14の (a)
で示したように入力信号がエイリアス除去フィルタを通した後サンプル・ホールド回路によってサン
プリングされ,ΔΣAD変調回路のループ内は離散時間信号として扱う. ループフィルタはスイッチド・
キャパシタ回路によって構成される. 連続時間方式では図2.14の (b)で示したように入力信号がその
ままΔΣAD変調回路のループ内に入力することができる. またループフィルタもオペアンプを用い
たRC フィルタやOTA回路を用いたGm-Cフィルタなどによって構成する. 連続時間方式と離散時
間方式ΔΣAD変調回路のそれぞれの特徴は次のようにまとめられる [7],[8]。
• 連続時間方式　
– サンプリングジッタに強い
サンプリングはループ内の ADCで行うため,ジッタなどの影響があってもノイズシェープ
される,ただ内部DACのジッタの影響に弱い.
– エイリアス除去フィルタの要求を緩和または不要
ループフィルタはエイリアス除去フィルタの役割をする.
– 高速動作
連続時間システムのクロック周波数の理論限界は内部ADの再生時間または内部DACの
出力変化時間により決まる,離散時間システムより 2 ∼ 4倍のクロック周波数で動作可能.
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図 2.14 離散時間と連続時間ΔΣAD変調回路のブロック図
– 精度が低い
連続時間システムではループフィルタの中心周波数や Q値などが CMOS 素子のばらつ
きや電源電圧の変動などの影響を受け易い.
– 低消費電力である
• 離散時間方式　
– サンプリングクロックのジッタに弱い
サンプリングのジッタ成分は入力成分と一緒にループに入りこみ、シェーピングされない.
– 動作速度が低い
ループフィルタを構成するオペアンプやOTA回路のバンド幅がサンプリングの動作速度
を決める.
– 精度が高い
離散時間回路のループフィルタはスイッチドキャパシタ回路の構成するため,素子のばら
つきなどの影響はキャパシタの比に現れ,高い精度を実現できる.
2.3.2 連続時間回路と離散時間回路伝達関数比較
離散時間ΔΣAD変調回路の伝達関数はz領域で計算することができる,また連続時間ΔΣAD変調
回路の伝達関数は s領域で計算する. これらのモデルは図 2.15で示す. ここでHdf (z), Hcf(s)はそれ
ぞれ離散時間回路と連続時間回路のループフィルタの伝達関数であり,Hdac(s)は連続時間回路の内部
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Hfd(z)X(z) Y(z)
E(z)
Hfc(s)
E(s)
Hdac(s)
X(s) Y(s)
(a):DT Delta-Sigma ADC model (b):CT Delta-Sigma ADC model
図 2.15 伝達関数の計算のためのモデル
DACの伝達関数である. E(z), E(s)は量子化エラーを示す. その伝達関数はそれぞれ次の式で示す.
Y (z) =
Hdf (z)
1 + Hdf (z)
X(z) +
1
1 + Hdf(z)
E(z) (2.25)
Y (s) =
Hcf(s)
1 +Hcf (s)Hdac(s)
X(s) +
1
1 +Hdf (s)Hdac(s)
E(s) (2.26)
式 2.25から離散時間回路のSTF = Hdf (z)1+Hdf (z) , NTF =
1
1+Hdf (z)
,そのノイズ特性と信号特性は内部
DACの伝達関数に依存しないことが分かった. 一方式2.26から連続時間回路のSTF = Hcf (s)
1+Hcf (s)Hdac(s)
,
NTF = 11+Hdf (s)Hdac(s) ,そのノイズ特性と信号特性は内部DACの伝達関数Hdac(s)にに依存するこ
とが分かった.
2.4 バンドパスΔΣAD変調回路
ローパス型のΔΣAD変調回路は良く研究され,また製品化されてきた. ローパス型のΔΣAD変調
回路の最高入力周波数がサンプリング周波数に対して比較的に小さかった (OSRが大きい). これに
よってエイリアス除去フィルタを簡単化でき,線形性,動作余裕また消費電力などに対し優れた特性を
もつ. しかし入力周波数が高く,また狭帯域な信号に対しローパス型のΔΣAD変調回路は動作クロッ
ク周波数や消費電力で難点がある. このような信号 (特に無線通信の場合)を AD変換するにはバン
ドパス型のΔΣAD変調回路が良く用いられる [4], [9],[10]. 図 2.16はローパスとバンドパスΔΣAD
変調回路の信号,ノイズの周波数特性を示す. 図 2.16の (a)はローパスシステムの特性であり,ノイズ
シェーピング特性の中心は直流帯域 (周波数零点)であり,これに対し図2.16の (b)に示したバンドパ
スの特性ではノイズシェーピング特性は直流を中心としない. これによってバンドパスΔΣAD変調回
路は [0 ∼ f0− fb/2]間不要信号を変換するパワーをまったく使わないので低消費電力方式と言える.
バンドパスΔΣAD変調回路を用いると,NTF (z)のローパスからバンドパスの変化を次の式で示す.
z−1 → z−1 z
−1 − α
1− αz−1 ,−1 < α < 1 (2.27)
式 2.27から分かるように,バンドパス変調回路の NTFの次数はローパスの２倍である. α = 0とい
う特殊なケースを考え, バンドパス変調回路のNTF は z−1 → −z−2. ここで,−z−2 = 1にするた
め,z = ±jとなる. 即ち fbp = 1/4fsとなる. ここで fbpはバンドパス変調回路の入力信号周波数であ
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図 2.16 ローパスとバンドパスシステムの信号,ノイズ周波数特性
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図 2.17 ローパスとバンドパスシステムのNTFゼロ点遷移
る. ローパスとバンドパス変調回路のNTFの単位円上のゼロ点の位置は図 2.17で示す. バンドパス
変調回路のNTFのゼロ点は複素共役対で生じるため,その通過帯域にn個のNTFゼロ点があると言
うことは (2n)次の変調回路が必要である. またバンドパス変調回路はローパス変調回路に比べてダ
イナミック特性が変わらないためローパス変調回路の安定性解析はそのままバンドパス変調回路に用
いることが可能である.
2.5 高速連続時間バンドパスΔΣAD変調回路の設計に関し本研究の位置
づけ
近年携帯通信システム仕様の要求により,本研究に含めたGHzレベルのサンプリングクロックを用
いた高速連続時間バンドパスΔΣAD変調回路に関する研究は盛んに行われている. 産業界が変調回
路に対する要求は主に精度,消費電力,チップ面積,動作周波数範囲とコストにある. それにより,動作
周波数とAD変換精度を注目した研究では主に Inp HBT,SiGe,GaAsなどのプロセスを用いて回路設
計を行った. これらのプロセスによって構成した回路では消費電力が大きく,またコストも高いと言
うデメリットがある. また消費電力を抑え,精度を良くするため変調回路内部のループフィルタをLC
フィルタで設計する研究も多くある,このような回路ではチップインダクターを加えたことにより回
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路面積が大きいというデメリットがある. これらのトレードオフの関係を考え,本研究では全ての素
子をCMOSで構成する変調回路の設計を試みた,消費電力を小さくするため,変調回路内部のループ
フィルタについて本研究では低消費電力Gm-C バンドパスフィルタを提案する. 低消費電力,小面積,
コストの安い高速連続時間バンドパスΔΣAD変調回路の実現に向けた研究である.
2.6 本研究の研究目標
本研究の最終の目的はソフトウェア無限技術を携帯無線通信機器に応用する際の高速高分解能アナ
ログ・デジタル変換回路設計である.これを実現するため,本研究では高速連続時間サブサンプリング
ΔΣAD変調回路の設計法を確立し,変調回路高性能化のための手法を提案する. 本研究の一つの応用
としてBluetoothの仕様 (中心周波数2.4GHz,帯域 1MHz,SNR100dB)を満足できるような高速,高
分解能, 低消費電力,低回路面積のAD変換回路を設計することである,それを実現するために本研究
ではまず 2次連続時間サブサンプリングΔΣAD変調回路の設計法を確立し,変調回路の分解能を劣化
させる原因を明確化し, その補正手法を開発した. 次に設計した回路の分解能と消費電力の関係を明
確化した,本研究で開発したアーキテクチャを用いてBluetoothの仕様を満足する回路設計で消費電
力の見積もりを行った. これによって Bluetoothの仕様を満足する AD変換回路の道筋を示した.第
3,4,5,6章ではこの目標を中心に本研究の詳細と成果を記述する.
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第 3 章
連続時間サブサンプリングΔΣAD変調回路の解析
高速連続時間ΔΣAD変調回路を設計するには幾つかの難題を解決する必要がある. この中で最も
重要なのはクロック動作速度,タイミングジッタ, システム内部ループフィルタのQが小さいことに
よって変調回路の SNDRが劣化する問題である.システム内部ADCと内部DACの間に生じるルー
プ遅延 (ELD:Excess Loop Delay)による変調回路の SNDRの劣化,変調回路システムの安定性など
がある. 本章は以上の課題を説明した上で研究目的である高速連続時間バンドパスΔΣAD変調回路
を設計する適切な解決手法を説明する.
3.1 サブサンプリングの原理
前の章で述べたように,一般的にバンドパスΔΣAD変調回路を設計する際,入力信号周波数は内部
ADCのクロック周波数の 1/4 (fbp = 14fs)である.入力信号周波数が低いアプリケーションの場合大
きな問題にならないが,Bluetoothなどの高周波携帯システムでは 2.4GHzの入力信号を直接変換させ
るのに,必要とするクロック周波数は
fs = 4 · fin = 4 · 2.4GHz = 9.6GHz (3.1)
しかし 10GHz近くのクロックはTSMC 0.18μm CMOSのプロセスを用いて作り出すことは極めて
困難である. 近年高周波連続時間バンドパスΔΣAD変調回路ではバイポーラやSiGeなど特殊なプロ
セスを用いて設計を行っている. コストなどの点において製品化には向いていない. 高周波連続時間
バンドパスΔΣAD変調回路を設計するにはクロック動作周波数を低くする技術が必要である. その
方法とはサブサンプリングである.
サブサンプリングは,ナイキスト周波数よりも低いサンプリング周波数でサンプリングを行っても
元の信号情報が失われないという手法である. あるアナログ信号をサンプリングする時,標本化定理
の節で述べたような関係を満たさなければ折り返しにより元の信号情報が失われてしまうと考えられ
る. しかし,入力信号がある帯域 fbw = fH − fLを持ち,中心周波数 fcである場合,サンプリング後の
折り返しによるスペクトラムが互いに重なり合わないようにサンプリングすれば元の信号を再現する
ことが可能である.
即ち,図 3.1を見て分かるように,元の信号に含まれる最大周波数信号 fH がサンプリング定理を満
たしていなくとも,帯域幅 fbwとサンプリング周波数fsの関係が次式を満たすようなサンプリングを
行えば信号情報を保ったままサンプリングすることが可能である. このサンプリング手法をサブサン
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プリングと呼ぶ.
fbw ≤ 12fs (3.2)
fsfs/2
fc
3fs/2 2fs
fL fH
fBW
fsfs/2 3fs/2 2fs
fcfL fH
fBW
fsfs/2
fc
3fs/2 2fs
fL fH
fBW
fsfs/2 3fs/2 2fs
fcfL fH
fBW
(a): fc=1/4fs sampling (b):fc=3/4fs sub-sampling
図 3.1 サンプリングとサブサンプリング
このサブサンプリング技術を用いることで,ナイキストサンプリングに比べてAD 変換器はより低
速動作させることが可能となるが,通過域の狭いバンドパスフィルタが必要となる. また図 3.1で示し
たサブサンプリング技術を用いた連続時間バンドパス ΔΣAD変換回路の出力信号レベルは内部 DAC
種類によってかなり差がある,この概念図は図 3.2で示す. 図 3.2の (b)から分かるようにサブサンプ
リングを用いたシステムのNTFはサンプリング技術を用いたシステムと同じようにノイズシェーピ
ングが有効である.しかし図 3.2の (c)から示したようにNRZ (No Return to Zero)タイプのDACを
用いた場合,信号成分がかなり減衰されていることが分かった.
本研究ではアナログ・サブサンプリング技術を用いて,サンプリング周波数 (fs)を入力中心周波数
(fc)の 3分の 4にする技術を用いた (fc = 3/4fs). 即ち,そこでは入力帯域中心周波数はサンプリン
グ周波数の 4分の 3になるので同じクロック周波数で 3倍の高い周波数の信号を扱うことができる
(fc = 3/4fs). 通常のナイキストサンプリングでは0 ≤ fbw ≤ 1/2fsを信号帯域として用いるが,サブ
サンプリングでは 1/2fs ≤ fbw ≤ fs の範囲を信号帯域として用いる. Bluetoothの規格に従って,入
力信号中心周波数 fc = 2.4GHzの場合,サンプリング周波数は次のようになる.
fs =
4
3
· fin = 43 · 2.4GHz = 3.2GHz (3.3)
式 3.3から分かるようにサンプリング周波数fsは 3.2GHzでシステム動作可能となるので,クロック
動作に対し大幅に緩和できる. 離散時間回路を用いたバンドパス変調器でサブサンプリング技術を用
いたものは既に LSI として実現され動作が確認されている. しかしながら,連続時間回路を用いたバ
ンドパス変調器でサブサンプリング技術を用いた例はまだ少ない.
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DAC Response
(a): input signal band
(b): noise shaping
(c): NRZ DAC output
図 3.2 入力が 1の時サブサンプリングのNTFと DAC出力
3.2 ループ内DAC回路
前節で述べたように (図 3.2)連続時間バンドパスΔΣAD変調回路の内部DACのタイプにによって
システムの信号特性,ノイズ特性が変わる. ここでは幾つかの良く用いられている内部DACを述べる.
3.2.1 NRZ DAC回路の紹介
NRZ(Non-Return-to-Zero)DACの波形は 0次ホールドの 1ビットの出力波形であり,サンプリング
時刻 k(k = 0,±1,±2,±3, ...)とするとNRZ DACの出力は以下のようになる.
(1):ディジタル入力が ”1”の場合のNRZ DACの出力:
Dout,NRZ = 1(for
k
fs
≤ t ≤ k + 1
fs
) (3.4)
(2):ディジタル入力が ”0”の場合のNRZ DACの出力:
Dout,NRZ = −1(for k
fs
≤ t ≤ k + 1
fs
) (3.5)
NRZ DACの出力波形は図 3.3で示す.
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1Ts
図 3.3 NRZ DACの出力波形
3.2.2 RZ DAC回路の紹介
RZ(Return-to-Zero) DACの出力波形を図3.4で示す. 入力されたデジタル信号に応じて,ある値を
一定時間出力する. 前述した NRZ DACは入力されたディジタル信号に応じて,ある値をサンプリン
グ時間の間出力するのに対して,RZ DACは値の出力時間がサンプリング時間よりも少なく,一旦 0の
値を持つことが異なっている. サンプリング時刻 k(k = 0,±1,±2,±3, ...)とし,サンプリング時間の
P%だけ値を出力する場合のRZ DACの出力は以下のようになる.
(1):デジタル入力が ”1”の場合のRZ DACの出力
Dout,RZ =
⎧⎨
⎩
1 (for kfs ≤ t ≤
k+ N
100
fs
)
0 (for k+
N
100
fs
≤ t ≤ k+1fs )
(3.6)
(2):デジタル入力が ”0”の場合のRZ DACの出力
Dout,RZ =
⎧⎨
⎩
−1 (for kfs ≤ t ≤
k+ N
100
fs
)
0 (for k+
N
100
fs
≤ t ≤ k+1fs )
(3.7)
1
TsTs/4 t
図 3.4 25% RZ DACの出力波形
3.2.3 SS DAC回路の紹介
SS(Sine-Shaped) DACの出力波形を図 3.5に示す. サンプリング時刻 k(k = 0,±1,±2,±3, ...) と
すると Sine-shaped DACの出力は以下のようになる.
(1):デジタル入力が ”1”の場合の Sine-Shaped DACの出力
Dout,SSDAC =
1
2
(1− cos(2πfst))(for k
fs
≤ t ≤ k + 1
fs
) (3.8)
(1):デジタル入力が ”0”の場合の Sine-Shaped DACの出力
Dout,SSDAC = −12(1− cos(2πfst))(for
k
fs
≤ t ≤ k + 1
fs
) (3.9)
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1Ts t
図 3.5 Sine-shaped DACの出力波形
図 3.5から分かるように,サンプリングクロックのタイミングでスルーレートが 0となっているた
め,ジッタの影響が少ないと言える.
3.2.4 RF DAC回路の紹介
2004年にMITから狭帯域高周波信号を発生するためにRadio-Frequency Digital-to-Analog Con-
verter(RF DAC)が提案された [6],[7]. RF DACの出力波形を図 3.6に示す. 図からわかるように,サ
ンプリングクロックのタイミングでスルーレートが 0となっているため,ジッタの影響が少ないと言
える. さらに後でも述べるが,インパルス応答のゲイン特性が3/4fs近辺で最大となり,またDC 成分
はゼロとなるため,目的の周波数である 3/4fsの周波数成分を効率よく伝達できると考えられる.
サンプリング時刻 k(k = 0,±1,±2,±3, ...)するとRF DACの出力は以下のようになる。
(1):デジタル入力が”1”の場合のRF DACの出力
Dout,RFDAC =
⎧⎨
⎩
−12cos(2π(2fs)t)− 12 (for kfs ≤ t ≤
k+1/2
fs
)
1
2cos(2π(2fs)t) +
1
2 (for
k+1/2
fs
≤ t ≤ k+1fs )
(3.10)
(1):デジタル入力が”0”の場合のRF DACの出力
Dout,RFDAC =
⎧⎨
⎩
1
2cos(2π(2fs)t)− 12 (for kfs ≤ t ≤
k+1/2
fs
)
−12cos(2π(2fs)t) + 12 (for k+1/2fs ≤ t ≤ k+1fs )
(3.11)
1
Ts t
Ts/2
-1
図 3.6 RF DACの出力波形
RF DAC回路の特徴
図 3.7に NRZ DAC, 25% RZ DAC, RF DACの出力波形を図 3.8にデジタル入力とそれに対する
DAC 出力の一例を示す. RF DACのインパルス応答のパワースペクトラムは図 3.9 のように 3/4fs
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近辺で最大となり,またDC 成分はゼロとなる. この特性を利用して入力周波数 3/4fs でサブサンプ
リングを効率良く行うことができる.
またRF DACは k = 0,±1,±2,±3, ...に対して次の性質がある.
A1(k/(2fs)) = 0, A2(k/(2fs)) = 0 (3.12)
dA1
dt
|t=(k/(2fs))= 0,
dA2
dt
|t=(k/(2fs))= 0 (3.13)
ここで,A1, A2はそれぞれ次の式に表す.
A1 = −12cos(2π(2fs)t) +
1
2
, A2 =
1
2
cos(2π(2fs)t)− 12 (3.14)
NRZ DAC,RZ DACに比べ,変調回路が RF DACを用いた場合には出力が 0近辺のときに切り替
えが行われるのでジッタの盈虚は少なくなることが期待できる. 別の言い方にすれば,NRZ,RZ DAC
などの出力波形は矩形波であり,サンプリングクロックのタイミングでスルーレートが最大になる,そ
の一方RF DACの出力波形はサイン波の形を持つ,サンプリングクロックでスルーレートが 0になる,
そのためジッタの影響が少ないと考えられる.
t0
NRZ DAC
25% RZ
DAC
RF DAC
1
Ts
t
1
TsTs/4 t
1
Ts t
Ts/2
-1
Din=1
Din=0
t0
NRZ DAC
25% RZ
DAC
RF DAC
-1
Ts t
-1
TsTs/4 t
1
Ts
tTs/2
-1
(a): DAC output with
input impulse=1
(b): DAC output with
input impulse=0
図 3.7 入力によるDACの出力波形
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1 1 0 1 0 0DAC input
NRZ DAC
output
25% RZ
DAC output
RF DAC
output
Clock
t
t
t
図 3.8 DAC入力と出力波形
Normalized freqency  (f/fs)
G
a
in
 [
d
B
]
0.75fs
図 3.9 各 DACのインパルス応答のパワースペクトラム
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第 4 章
連続時間サブサンプリングΔΣAD変調回路の設計
離散時間ΔΣAD変調回路の設計は全て z領域で行うため,システム設計は容易である.またソフト
や解析ツールの発展によって離散時間ΔΣAD変調回路のシステム設計は確実に成熟している. 連続
時間サブサンプリング ΔΣAD変調回路を設計する際,一般的に連続時間回路を等価的な離散時間回
路にマッピングし,離散時間領域で回路設計を行う. 本章はマッピングするための計算を説明し,また
連続時間回路の非理想特性による性能の劣化を補償するための回路構成を提案する.
4.1 理想連続時間ΔΣAD変調回路の設計
4.1.1 連続時間回路と離散時間回路の等価
連続時間ΔΣAD変調回路では連続時間 (Continuous-Time:CT)と離散時間 (Discrete-Time:DT)回
路の信号が混在している. 即ち,s領域と z領域での計算が必要である. この２つの領域を等価するた
め,s領域と z領域の等価変換が必要である. 図 4.1の (a),(b)は連続時間と離散時間の時間領域モデル
である. また図 4.1の (c),(d)はそれぞれのオープンループのモデルである. 連続時間回路と離散時間
回路の等価とはそれぞれのループフィルタ出力のサンプリング時間で取ったデータ v(n)が等しいこ
とである. この過程のデータは図 4.1の (e),(f)で示す. 即ち連続時間と離散時間の等価とは次の式を
X(t)
fs=1/Ts
Hd(z)
u(n) v(n)
ADC
DAC
-
y(n)
y(n)
v(t) v(n)
y(t)
DAC Hd(z)
y(n) v(n)
v(n)
DAC Hc(S)
y(n) v(n)
fs=1/Ts
v(t)
y(t)
t
v(t)
T 2T nT
v(n)
X(t)
fs=1/Ts
Hc(s) ADC
DAC
-
(a) DT model (b):CT model
(c):DT open loop
(d): CT open loop
(e): DT output of open loop
(f): CT output of open loop
t
t
図 4.1 DTと CTシステムの等価モデル
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意味する。
v(n) = v(t)|nTs (4.1)
それぞれのオープンループのインパルス応答のS 領域と z領域の等価変換は次の式で表現する.
Z−1Hd(z) = L−1[Hdac(s)Hc(s)]|t=nTs (4.2)
式 4.2の時間領域での表現は次のようになる.
Hd(n) = hloop(t)[hdac(t)hc(t)]|t=nTs =
∫ ∞
−∞
hdac(τ)hc(t− τ)|t=nTs (4.3)
ここで hDAC(t)は内部DAC回路のインパルス応答であり,hloop(t)は連続時間回路のオープンルー
プの時間領域での伝達関数である. この CT,DT間の変換はインパルス不変変換 (Impulse-invariant
transformation)である. またシステムのNTF,STFを解析することができる.
4.1.2 続時間ΔΣAD変調回路のNTF,STFの導出
この節では連続時間変調器のNTF, STF 導出のためその構造の考察を行う. 図 4.1の (a),(b)で示
したΔΣAD変調回路は図 4.2のブロック図に置き換えられる. 図中の L0, L1 を用いて STF, NTF を
表すと次になる.
L0
L1
ADC
E
X
Y
A
B
図 4.2 NTF,STF計算ためのモデル
STF =
L0
1− L1 (4.4)
NTF =
1
1− L1 (4.5)
離散時間回路の場合は図4.2のAのノードにスイッチがあると等価である. 従って STF,NTFとも
に離散時間で扱え z領域で処理できる. 一方, 連続時間変調器の場合は図 4.2の Bのノードにスイッ
チがあるのと等価できる. 両方の変調器で量子化ノイズは離散時間信号である. また連続時間変調器
では L0, L1 は s領域の関数であるので連続時間変調器のNTFを求める際はL1の z領域への変換が
必要となる. 次に連続時間変調器のSTFについて考える. 式 4.4より STFは次のようになる.
STF = L0 ·NTF (4.6)
システムのNTFは z領域の関数であり,L0は s領域の関数である. また連続時間変調回路 STFは
連続信号にかかる伝達関数なので,以下のように s → jω, z → ejωTs として以下のように周波数領域
(ω)で扱う.
STF =
L0(s)
1− L1(z)
s→jω,z→ejωTs⇒ L0(jω)
1− L1(ejωTs) (4.7)
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4.1.3 異なるDAC回路による連続時間、離散時間変換
式 4.2から分かるように連続時間回路を等価的に離散時間変換するとき,異なる内部DAC回路に対
応するループフィルタが必要である. 本節ではループフィルタが一次と２次の場合の等価変換の計算
を述べる.
NRZ,RZ, HRZ DACを用いたときの等価変換
NRZ,RZ, HRZ DACの出力は共に矩形波である,その解析は似ている部分がある. 図 4.3にそれら
の波形を示す. これらのDACの伝達関数とラプラス変換の結果は次のようになる.
1
Ts=p
t
1
Ts
t
P
1
Ts
t
(a): NRZ DAC (b): RZ DAC (c): HRZ DAC
図 4.3 NRZ,RZ,HRZ DAC波形
NRZ(t) = u(t)− u(t− Ts)⇒ 1− e
−sTs
s
(4.8)
RZ(t) = u(t)− u(t− p)⇒ 1− e
−sp
s
(4.9)
HRZ(t) = u(t− p)− u(t− Ts)⇒ e
−sp − e−sTs
s
(4.10)
ここで u(t)はステップ関数である. また式 4.2のオープンループの１次伝達関数とその z領域での
等価伝達関数は次のようになる.
H(s) =
N∑
k=1
aˆk
s− sk ⇐⇒ H(z) =
N∑
k=1
ak
1− zkz−1 (4.11)
ここで skは１次ループフィルタの s領域での極であり,zkは１次ループフィルタのz領域での極で
ある. また aˆk と akは s領域と z領域での等価するフィルタの係数である. この１次ループフィルタ
の時間領域表現とそのインパルス応答は次のようになる.
h(t) =
N∑
k=1
aˆke
skTsu(t) (4.12)
h(nTs) = [δ(t) ∗ h(t)]|t=nTs =
∫ ∞
−∞
δ(τ)h(t− τ)dτ |t=nTs (4.13)
異なるDAC回路を用いた連続時間回路のオープンループ時間領域での伝達関数 hloop は次のよう
になる.
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(1)NRZ DACを用いた場合：
hloop(t) = NRZ(t) ∗ h(t) =
∫ ∞
−∞
NRZ(τ)h(t− τ)dτ =
⎧⎪⎪⎪⎨
⎪⎪⎩
0 t < 0∫∞
−∞ h(t− τ)dτ 0 ≤ t ≤ Ts∫∞
−∞ h(t− τ)dτ t > Ts
(4.14)
式 4.14の各場合を計算し,サンプリングされた時点 t = nTsのときオープンループの出力は次の式
で表現できる.
hloop(nTs) =
⎧⎨
⎩
0 t0 ≤ t < Ts∑N
k=1
aˆk
−sk e
sknTs(e−skT − 1) t ≥ Ts
(4.15)
離散時間信号から連続時間信号へのマッピングはhloop(nTs)を z変換すれば得られ,次のようになる.
H(z) =
N∑
k=1
hloop(n)z−n =
∞∑
k=1
[ N∑
k=1
aˆk
−sk e
sknTs(e−skT − 1)
]
z−n =
N∑
k=1
akz
−1
1− zkz−1 (4.16)
ここで連続時間と離散時間の係数の関係は次のようになる.
ak =
aˆk
−sk (1− e
skTs) zk = eskTs (4.17)
よって連続時間領域のオープンループ伝達関数と離散時間領域のオープンループ伝達関数を等価す
ることが出来た. 例として１次ローパス型変調回路の変換結果は次のようになる.
z−1
1− z−1 ⇐⇒
1
sTs
(4.18)
(2):RZ HRZ DACを用いた場合：
NRZ DACの場合と同じような計算を行い,同じ計算式で,ただ係数が異なる結果が得られる.
RZ DACの場合：(pは RZ DACのパルス幅である)
ak =
aˆk
−sk (e
skp − eskTs) zk = eskTs (4.19)
HRZ DACの場合：(pは HRZ DACのパルスの始まる時間である)
ak =
aˆk
−sk (1− e
skp) zk = eskTs (4.20)
伝達関数が２次の場合ではその z領域での伝達関数は次のようになると考え,
H(z) =
ak
(z − e−sk1Ts)(z − e−sk2Ts) (4.21)
(sk1 
= sk2とする)同じような解析を行い,その等価オープンループ連続時間伝達関数は次のように
なる.
Hloop(s) =
aˆk
(s− sk1)(s− sk2) · [C1s+ C2] (4.22)
式 4.22の C1, C2はそれぞれ次のようになる.
C1 =
(sk1 − sk2) + (sk2esk1Ts − sk1esk2Ts)
(1− esk1Ts)(1− esk2Ts)(esk2Ts − esk1Ts)
C2 =
sk1sk2
(1− esk1Ts)(1− esk2Ts)
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sk1 = sk2 とした場合に 00 のような項が出てくる場合はロピタルの定理を用いて計算する必要が
ある.
(3)Sine-Shaped DACを用いた場合：
1
Ts t
Ts/2
-1
1
Ts t
(a):sine-shaped DAC output (b):RF DAC output
図 4.4 Sine-shaped, RF DAC波形
図 4.4に Sine-Shaped DAC(a),RF DAC(b)の出力波形を示す. Sine-Shaped DACの 0 ≤ t ≤ Ts間
のラプラス変換は次の式で示す.
HDACSine−Shaped(s) =
1
2
(
1− e−sTs) ω2
s(s2 + ω2)
(4.23)
下記に１次の伝達関数の場合,２次の伝達関数の場合についての連続時間,離散時間変換を示す.
１次の伝達関数の場合：
z−1
1− eskTsz−1 ⇐⇒
sk(sk2Ts2 + 4π2)
2π2(1− e−skTs)eskTs ·
1
s− sk (4.24)
２次の伝達関数の場合：
z−2
(1− eskTsz−1)2 ⇐⇒
As+ B
2π2Ts(1− e−skTs)2eskTs ·
1
(s− sk)2 (4.25)
式 4.25の A,Bはそれぞれ次のようになる。
A =
(
eskTs − 1
)(
3s2kT
2
s + 4π
2
)
− eskTs
(
s3kT
3
s + 4π
2skTs
)
B = 2s3kT
2
s
(
1− eskTs
)
+ eskTs
(
s4kT
3
s + 4π
2s2kTs
)
(4)RF DACを用いた場合：
RF DACの 0 ≤ t ≤ Ts間のラプラス変換は次の式で示す.
HRFDAC(s) =
1
2
(
1− e−s 12Ts
)2(1
s
− s
s2 + 4ω2
)
(4.26)
下記に１次の伝達関数の場合,２次の伝達関数の場合についての連続時間,離散時間変換を示す.
１次の伝達関数の場合：
z−1
1− eskTsz−1 ⇐⇒
sk(sk2Ts2 + 16π2)
8π2
(
1− e− 12 skTs
)2
eskTs
· 1
s− sk (4.27)
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２次の伝達関数の場合：
z−2
(1− eskTsz−1)2 ⇐⇒
As+ B
8π2Ts
(
1− e− 12skTs
)3
eskTs
· 1
(s− sk)2 (4.28)
式 4.28の A,Bはそれぞれ次のようになる.
A = e
1
2
skTs
(
s3kT
3
s − 3s2kT 2s + 16π2skTs − 16π2
)
+ 16π2 + 3s2kT
2
s
B = e
1
2
skTs
(−s4kT 3s + 2s3kT 2s − 16π2s2kTs)− 2s3kT 2s
4.1.4 理想状態の 1次サブサンプリング連続時間ΔΣAD変調回路の設計
連続時間ΔΣAD変調回路の設計を行う際,4.2.1節で説明した方法で式 4.5で示したように連続時間
回路と離散時間回路のL1を等しくすることで,両者の NTFが等しくなる. 回路設計ではそれぞれの
L1特性を合わせ,NTFは等しくなるように設計し,また式 4.4の STFの利得をあわせるように設計す
ることである. 図 4.2の連続時間,離散時間のモデルは図 4.5で示す.
Hd(z) ADC
-
Hc(s) ADC
HDAC(s)
-
(b):CT model
Hd(z) ADC
Hd(z)
-1
L1(z)
Hc(s) ADC
Hc(s)
-1
L1(jw)
HDAC(s)
(b):DT model
L0(z) L0(jw)
図 4.5 離散時間回路と連続時間回路の L1, L0モデル
pp p
1/p
(a)
(b)
図 4.6 L0のゲインを合わせるためのブロック
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図 4.6は L0のゲインを合わせるためのブロック図である. (a)と (b)は等価である.
１次離散時間ΔΣAD変調回路とそれを対応する連続時間ΔΣAD変調回路のブロック図は次のよ
うになる. 図 4.7の１次離散時間ΔΣAD変調回路のループフィルタの伝達関数は次のようになる.
2
2
1
−
−
+
−
z
z
Q
-
X(z) Y(z)
Hc(S)
fs=1/Ts
ADC
Y(z)
HDAC(s)
-
X(s)
(a):1st order DT Model (b):1st order CT Model
図 4.7 １次離散時間と連続時間変調回路のモデル
Hd(z) = − z
−2
1 + z−2
(4.29)
式 4.29から,L0, L1は次のようになる.
L0 =
−1
z2 + 1
L1 =
1
z2 + 1
(4.30)
式 4.30を式 4.4,式 4.5に代入し、NTFと STFの値は次のようになる.
NTF (z) = 1 + z−2 |STF | = z−2 (4.31)
離散時間のNTF,STFに等価する図 4.7で示された１次サブサンプリング連続時間ΔΣAD変調回
路の設計は下記のようになる. まず理想なループフィルタの伝達関数を次の式で示す.
Hc(s) = −aωcs+ bω
2
c
s2 + ω2c
(4.32)
ここで a, bは理想ループフィルタの係数であり,ωcはループフィルタの中心周波数である. サブサン
プリングを用いる場合中心周波数とサンプリング周期の関係は次のようになる.
ωc =
3π
2Ts
(4.33)
式 4.26,4.27,4.28を用いてRF DACの伝達関数を含めた計算を行った結果,連続時間回路のNTF
が離散時間回路のNTFと等しくするため,式 4.32の a = −2.075, b = 0.356。即ち式 4.32は次のよう
に示せる.
Hc(s) =
2.057ωcs− 0.356ω2c
s2 + ω2c
(4.34)
また STFは次のように計算することができる.
|STF | = |2ωccos(ωTs)
ω2c − ω2
√
a2ω2 + b2ω2| (4.35)
計算から１次サブサンプリング連続時間ΔΣAD変調回路の STFと NTFは次の図で表現できる.
１次理想離散時間と連続時間ΔΣAD変調回路の等価性を確認するため,Matlabによるシステム検
証を行った. ２つの変調回路の出力パワースペクトラムとOSRに対する SNDRの結果をそれぞれ図
4.9の (a)と (b)で示す. これらの結果から設計した連続時間変調回路の特性が離散時間変調回路の特
性にほぼ一致していることが確認できた.
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図 4.8 連続時間変調回路の STF,NTF
4.2 連続時間ΔΣAD変調回路の非理想特性
連続時間ΔΣAD変調回路を設計する際、クロックジッタによる回路特性の劣化、ループフィルタ
の非理想特性によるシステムのSNRの劣化、ループ遅延によるSNRの劣化またシステムの不安定、
内部マルチビットにする際の非線形性によるSNRの劣化など沢山の非理想特性を考慮しながら設計
をしなければならない、本節はこれらの非理想特性を解析し、これらを考慮したシステムの構成を紹
介する。
4.2.1 クロックジッタの影響と対応
クロックジッタの影響
クロックジッタとはサンプリングする際のクロックの揺れである,クロック発生回路の純粋さがジッ
タの値を決まる. 一般的にオーバーサンプリングの動作によってジッタに関する影響が小さくなるた
め,オーバーサンプリングの ΔΣAD変換回路はナイキストレートの AD変換回路よりジッタに強い
[8].
ΔΣAD変換回路の中で,離散時間回路がジッタに強い. 図 4.10は離散時間と連続時間回路のジッタ
ソースのブロック図とジッタに関する影響を示す. 離散時間回路のループフィルタを構成する積分回
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(a): output power (b):SNDR
図 4.9 連続時間変調回路と離散時間変調回路の特性比較
H(z) y(n)
u(t) u(n)
fs
x(n)
fs
DAC
fs
H(s) y(n)u(t)
x(t)
fs
x(n)
DAC
fs
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図 4.10 離散時間回路と連続時間回路のジッタに関する影響
路がサンプリング半周期内にセットリングするように設計されるため,ジッタの影響があってもその精
度は保証できる. システムの性能を劣化させるジッタエラー主に (図 4.10の (a))フロントエンド部の
サンプル・ホールド回路に現れ,等価的に振幅のエラーになり,たくさんのアプリケーションにおいて
それほど大きな問題にならない [9],[10]. 一方連続時間回路のジッタ源は２つあり (図 4.10の (b)),１
つは離散時間と同じ内部量子化回路にある,ここでのジッタに関する影響はシェーピングされるため,
大きな問題にならないが,２つは内部DACのジッタ影響はそのままフィードバックされ,積分エラー
となり,ノイズの増加につながる. 図 4.10の (c)と図 4.10の (d)から分かるように同じΔtのジッタ
38
がある場合,離散時間のエラーが小さく,矩形波を出力する内部DACを用いる連続時間回路のエラー
がとても大きい. 連続時間ΔΣAD変換回路のジッタに弱いと言う問題を解決するためには,矩形波を
出力する内部DAC回路よりサイン波を出力するRF DACのほうが効果的と考える.
クロックジッタの計算
この節はクロックジッタの計算によってRF DACを用いた連続時間回路がジッタに強いことを証
明する. 図 4.11はジッタを計算するためのモデルである.
-Hc(S)
y[n]
HDAC(s)
-
X(s)
v(t)
a[n]
q[n]
fs=1/Ts
Hc(S) z^-1
b(t)
s(t) s[n]
v[n]
図 4.11 ジッタを計算するための連続時間モデル
(1):NRZ DACのジッタに関する計算
NRZ DACがジッタ成分を含む出力は図 4.12に示す。NRZ DACの出力を b(t)とする、ジッタが
Ts 2Ts
3Ts
4Ts
1
-1
t
d[k]
図 4.12 NRZ DACのジッタ成分を含む出力
ない場合
b0(t) =
k=∞∑
k=−∞
y[k][u(t− kTs)− u(t− (k + 1)Ts)] (4.36)
k番目のクロックでジッタ d[k]を持つ場合
b(t) =
k=∞∑
k=−∞
[y[k]− y[k− 1]][u(t− kTs + d[k])] (4.37)
このとき,ループフィルタの出力はNRZ DACとループフィルタの畳み込み積である.
v(t) =
k=∞∑
k=−∞
[y[k]− y[k− 1]][hc − b(t)(t− kTs + d[k])] (4.38)
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ここで hc−B(t)はループフィルタのステップ応答である. d[k]が小さいと考え, hc−B(t)を１次テイ
ラー展開で近似でき,次の式になる.
hc−B(t)(t− kTs + d[k]) ≈ hc−b(t)(t− kTs) + hc(t− kTs)d[k] (4.39)
ここで hc(t) = (d/dt)hc−B(t)である. (ステップ応答の時間微分は関数自体である)よって,ループ
フィルタの出力がサンプリングされた後の信号が次のようになる.
v(nTs) = v[n] =
k=∞∑
k=−∞
[y[k]− y[k − 1]][hc−B(t)(t− kTs) + hc(t− kTs)d[k]] (4.40)
式 4.40の値を離散時間で表示すると、次のようになる。
v[n] = hc−B(nTs) ∗ [y[n]− y[n− 1]] + hc(nTs) ∗ ydiff [n] (4.41)
ここで ydiff [n] = d[n][y[n]− y[n− 1]],NRZ DACのフィードバックによるジッタエラーである. 図
4.11の出力 y[n]の z変換の結果は次のようになる。
Y (z) = z−1
Q(z) + S(z) + Hc(z)Ydiff(z)
1−Hc−B(z)z−1(1− z−1) (4.42)
式 4.42の STF,NTFはそれぞれ
HNTF =
z−1
1−Hc−B(z)z−1(1− z−1) (4.43)
HSTF =
z−1Hc(z)
1−Hc−B(z)z−1(1− z−1) (4.44)
ジッタの影響がない場合,式 4.42の Ydiff = 0なので出力信号は次のようになる.
Y0(z) = HNTF (z)[Q(z) + S(z)] (4.45)
ジッタの影響がある場合,ジッタによるエラー信号は次のようになる.
Ejitter(z) = Y (z)− Y0(z) ≈ HSTF (z)Ydiff(z) (4.46)
zを z = ejω0Ts に変換すると,式 4.46が式 4.47で表現できる.
Ejitter(ejω0Ts) ≈ HSTF (ejω0Ts)Ydiff(ejω0Ts) (4.47)
式 4.47によってジッタの影響による出力信号のノイズスペクトラムは次の式で示せる.
SEjitter(e
jω0Ts) ≈ |HSTF (ejω0Ts)|2SYdiff (ejω0Ts) (4.48)
またジッタ成分は量子化出力が相関関係がないとする,また yd[n] = y[n]− y[n− 1]とすると
RYdiff [k] = MEydiff [n]ydiff [n + k] = MEyd[n]yd[n+ k]Ed[n]d[n+ k] = Δ
2Pydδ[k] (4.49)
によって,式 4.48は次のように表現できる。
SEjitter(e
jω0Ts) ≈ |HSTF (ejω0Ts)|2Δ2Pyd (4.50)
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シングルビットの変換回路の場合,内部ADCの出力は−1, 1となり,Pdy ≈ 2またループフィルタはバ
ンドパスの場合,通過帯域内ジッタの影響によるノイズは次のようになる.
Pe,δθ =
1
π
∫ θ0+Δθ2
θ0−Δθ2
SYdiff (e
jθ0)dθ (4.51)
積分を行い,式 4.51は次のようになる.
Pe,δf =
2Δ− 2
OSR
|HSTF (ejω0Ts)|2 (4.52)
式 4.7で示した STFはHc − b(ejω0Ts) = Hc(e
jω0Ts )
jω0(=s)
で表現すると,
HSTF (z) =
jω0e
jω0Ts
1− ejω0Ts =
−eω0Ts/2
Tsinc(ω0Ts/2)
(4.53)
式 4.53の絶対値は次のようになる
|HSTF (ejω0Ts)| = 1
Tsinc(ω0Ts/2)
(4.54)
振幅Aの正弦波信号を入力した場合,入力信号のパワはA/
√
2となり, NRZ DACを用いたシステ
ムのジッタの影響による変調回路のSNRは次のように表現できる.
SNR = 20log10
Signal√
Pe,Δf
= 20log10
√
OSR|sinc(ω0T/2)|√
2 ΔTs
· A√
2
(4.55)
(2):RZ DACのジッタに関する計算
RZ DACがジッタ成分を含む出力は図 4.13に示す.
Ts 2Ts
3Ts
4Ts
1
-1
t
dr[k]
T0
df[k]
図 4.13 RZ DACのジッタ成分を含む出力
RZ DACを用いる場合,クロックの立ち上りと立下り両方ジッタ成分を持つ,NRZ DACと同様な計
算を行い,図 4.11で示したモデルでRZ DACの出力 b(t)は次のようになる.
b(t) =
k=∞∑
k=−∞
y[k][u(t− kTs + dr[k])− u(t− kTs − T0 + df [k])] (4.56)
ここの dr[k], df [k]はそれぞれ立ち上りと立下りのジッタ成分である. またループフィルタの出力は
次のように表現できる.
v(t) =
k=∞∑
k=−∞
y[k][hc−B(t− kTs + dr[k])− hc−Bu(t− kTs − T0 + df [k])] (4.57)
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RZ DACを用いた場合の SNRは同じような計算を行い,その値は次のようになる.
SNR = 20log10
√
OSR|sinc(ω0T/2)|√
2TsT0
Δ
Ts
· A√
2
(4.58)
(3):RF DACのジッタに関する計算RF DACを用いた場合のクロックジッタとRF DACの出力波
形は図 4.14を示す.
Ts
T+d(t)
d(0) time
AI
-AI
IDAC
Ts 2Ts
0 
IDAC
2AI
-2AI
time
Clock jitter RF DAC output
図 4.14 RF DACのジッタ成分を含む出力
またRF DACの出力波形がクロックジッタの影響のみを受ける場合,１周期でRF DACにフィー
ドバックされる電荷の量は次のようになる.
qf = AI
∫ Ts+τ (tr)
τ (t0)
(1− cos(ωst))dt (4.59)
式 4.59での AI は図 4.14で示した RF DACの出力電流の振幅であり,ωsはサンプリング角周波数
である.また τ(t0),τ(tr)は図 4.14で示したクロックジッターの揺れ具合を表す. ジッタがない場合,そ
の電荷量はAITsである. 即ち,ジッタによるエラー成分は次のようになる.
Eq = qf − AITs (4.60)
Eqを計算していくと
Eq = AI [(τ(tr)− (τ(t0))− 1
ωs
(sin(ωsτ(tr))− sin(ωsτ(t0)))] (4.61)
ジッタ成分が小さいため sin(ωsτ(tr))をタイラー展開の３次項まで近似すると
sin(ωsτ(tr)) ≈ ωsτ(tr)− 13!ω
3
sτ
3(tr) (4.62)
結果的に式 4.61は次のようになる,
Eq ≈ AIω3s(τ3(tr)− τ3(t0)) (4.63)
また τ(t0), τ(tr)が平均値ゼロのGaussian分布であり,互いに相関性のないランダム変量であると
すると
σ2e = E[E
2
q ]− E2[Eq] (4.64)
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簡単化した結果,σ2e ≈ 5A
2
Iω
4
sΔ
6
6 となる. またRF DACの出力信号振幅はAITs/2(電荷の半分がフィー
ドバックされた)と仮定すると,RF DACのジッタの影響による変調回路のSNRは次のようになる.
SNR = 20log10
AITs
√
OSR
2σe
≈ 20log10
√
OSR
7.3π2( ΔTs )
3
(4.65)
式 4.65から分かるように RF DACを用いた場合,SNRはジッタΔの３次項に効く,ジッタがあって
も変調回路の SNRに対する影響が小さい.
Bluetoothの規格により異なるDACを用いた変調回路のSNRを計算すると,入力信号が 2.4GHz,
信号帯域 fbw = 1MHz,NRZ/RZ DACの場合のサンプリング周波数 fs = 9.6GHz(Ts = 104ps),
RF DACの場合のサブサンプリング周波数 fs = 3.2GHz(Ts = 312.5ps),によって OSRNRZ,RZ =
fs/2fbw = 4800,OSRRFDAC = fs/2fbw = 1600.式 4.55,式 4.58,式 4.65を用いて,各DACを用いた
変調回路のジッタに関するSNRの計算値を図 4.15で示す.
図 4.15 各 DACを用いた変調回路のジッタ時関する SNR
4.2.2 ループフィルタの有限Q値の影響とその補正
4.1.4節で述べた連続時間サブサンプリングΔΣAD変調回路の設計の中で連続時間ループフィルタ
はQ値無限大の理想フィルタである.しかし現実的にMOSトランジスタで構成するループフィルタ
の Q値は有限である,それは変調回路の SNRを劣化させる１つの要因である. 本節はフィルタの Q
値が有限であることによって変調回路の SNRを劣化させる原因を分析し, それを補正するための手
法を提案する.
有限Q値とNTFの関係
図 4.5の (b)で示された連続時間サブサンプリングΔΣAD変調回路のループフィルタが有限の場
合,その連続時間,離散時間の等価変換は z変換とModified-z変換を用いて解析を行う [16].
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有限Q値を持つループフィルタの伝達関数Hc(s)は次のようになる.
Hc(s) =
a · ω0s + b · ω20
s2 + ω0Q s+ ω
2
0
. (4.66)
ω0は入力信号の中心角周波数 (ω0 = 2π · fin)であり, QはループフィルタのQ値を表す. ループフィ
ルタの極 s1, s2は次のようになる.
s1 = − ω02Q + jω0
√
1− 1/4Q2 (4.67)
s2 = − ω02Q − jω0
√
1− 1/4Q2. (4.68)
変調回路に用いる内部DACをRF DAC[13]で構成すると,その s 領域での伝達関数は式 4.26で示
す [15]。そこで,Tsはサンプリング周期,ωsはサンプリング角周波数 (ωs = 2π · fs)である. 連続時間
伝達関数を等価離散時間伝達関数にマッピングして次のNTFを得る (付録Aで詳細を記す).
NTF (z) =
1− 2cos(βω0Ts)eαω0Tsz−1 + e2αω0Tsz−2
d1 + d2z−1 + d3z−2
. (4.69)
ここで, α = −1/2Q, β =√1− 1/4Q2である, d1, d2, d3はループフィルタのパラメータ a,b及び α, β
の関数である (付録 Aで定義). d1 = 1,d2 = 0,d3 = 0になるように a,bの値を設定すると, 連続時間
１次BPΔΣAD変調回路のNTFは次のようになる.
NTF (z) = 1− 2cos(βω0Ts)eαω0Tsz−1 + e2αω0Tsz−2. (4.70)
連続時間変調回路にサブサンプリング技術を用いる (入力信号帯域 finが 34fs) (ω0 = 3π/2Ts,[13]).
ループフィルタのQ値が無限大の場合, α = 0, β = 1となり, 式 4.70は NTF = 1 + z−2 となり, 式
4.31で表したモデルの離散時間変調回路のNTFと等しくなる.(離散時間及び連続時間変調回路が同
じノイズシェーピング特性が得られる.)
しかし, 現実的に共振回路のQ値は無限大ではない.有限 Q値の影響の解析を簡単化するため式
（4.70）を次のように近似する.
NTF (z) = 1 + z−2e−ω0Ts/Q. (4.71)
Q値が有限であるため, e−ω0T/Qが 1より小さくなるので式 (4.71)のノイズシェーピング特性が劣化
する. この原因は次の理由にある,図 4.16で示すようにNTFの z−2項が 1の場合はNTFのセロ点は
z領域の単位円上の±j にあるが, z−2項が Q値の影響で 1より小さくなり, NTFのセロ点が z領域
の単位円内に入ってしまう.
連続時間ループフィルタの有限Q値による変調回路のSNRの劣化は離散時間内オペアンプの有限
ゲインによる変調回路のSNR劣化と類似していると考えられる. 図 4.17は離散時間ループフィルタ
を構成する積分回路である. 図 4.17の中のオペアンプゲインAV が有限の場合,積分回路の伝達関数
は次のようになる.
Hint(z) ∼= (1− αint)z
− 1
2
1− (1− βint)z−1 (4.72)
ここで,αint, βintはオペアンプゲインAV の関数である.
βint ∼= 1
AV
· c1
c2
αint ∼= 1
AV
·
(
1 +
c1
c2
)
(4.73)
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(a):ideal zero (b):zero with finite Q
図 4.16 有限 Q値を持つ変調回路 NTFのゼロ点
+
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図 4.17 離散時間変調回路の積分回路
この有限ゲインを持つ積分回路を構成した１次バンドパスAD変調回路のNTFは次のようになる.
NTF (z) = 1 + (2αint − 4βint)z−1 + (1− 2αint)z−2 (4.74)
式 4.70と 4.74が同じような形を持ち,また共に z−2の項が 1より小さい. 有限ゲインによるNTF
波形の違いは図 4.18で示す.
サンプリング技術とサブサンプリング技術による有限Q値影響の違い
節 2.4で述べたように,一般的にバンドパス変調回路ではfin = 14fsのサンプリング技術を用いて回
路を設計している. 我々は fin = 34fsというサブサンプリングを用いて回路設計を行う. サンプリン
グ技術 (正規化した入力信号帯域中心周波数はω0 = π/2Ts)を用いる場合の NTFとサブサンプリン
グ技術を用いた場合のNTFが式 (4.74)により次のようになる.
NTFsampling = 1 + z−2e−π/2Q. (4.75)
NTFsubsampling = 1 + z−2e−3π/2Q. (4.76)
上式から分かるように,同じノイズシェープ特性を得るためにはサブサンプリングの場合はループフィ
ルタのQ値が３倍必要であることがわかる. (別の表現をすれば同じQ値ならサブサンプリングの場
合はノイズシェープ特性が劣化する.)
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図 4.18 離散時間変調回路の積分回路のゲインとNTFの関係
２次バンドパスΔΣAD変調回路のSNRとQ値の関係は次のように説明できる. バンドパスΔΣAD
変調回路の量子化ノイズとNTFの関係は次の式で表せる.
Ny(f) = |NTF (f)|2Se(f) (4.77)
式 4.77の Se(f)は式 2.8で示した量子化ノイズのパワースペクトラム密度である. バンドパス変調
回路の信号帯域内のノイズを積分することによって帯域内の量子化ノイズパワーを計算することがで
き,次のように表現できる.
PE =
∫ fin+fbw
fin−fbw
|NTF (f)|2Se(f)df =
∫ fin+fbw
fin−fbw
|NTF (f)|2 q
2
12
· 1
fs
df (4.78)
ここで,finは入力信号であり,fbwは変調回路の信号帯域である. 式 4.78を用いて,変調回路内部の
ループ発振回路の有限 Q値による SNRの劣化関係を計算することができる. 式 4.71の式を用いて
サンプリング技術とサブサンプリング技術を用いて変調回路のループ発振回路の有限 Q値による変
調回路の SNRの劣化特性を計算することができる.式 4.76の NTF式の絶対値を取り,また積分を行
うことによって, 帯域内の量子化ノイズパワーを計算できる,また 2.1.3章から分かるように信号のパ
ワーは次のように計算することができる.
Psig =
1
2
[
(2B − 1)q
2
]2
(4.79)
により,SNRの計算ができる.図 4.19は Q = 40の場合のサンプリング技術を用いた変調回路の
SNQRとサブサンプリングを用いた変調回路のSNQRの結果を示す.
図 4.19から分かるように,サブサンプリング技術を用いて変調回路を構成する場合の SQNRはサ
ンプリング技術を用いて変調回路を構成する場合に比べてSQNRは 21 dBぐらい劣化する. また図
4.20に同じ Q値でサンプリング技術とサブサンプリング技術を用いた連続時間１次 ΔΣAD 変調回
路の SNDRのMatlabによるシミュレーション結果を示す. サンプリング技術を用いた場合, Q = 50
で変調回路の SNDR劣化は少ないが, サブサンプリング技術を用いた場合, SNDR劣化を防ぐのに
Q = 200程度が必要であることが分かった.(Q= 200はCMOS回路内では実現困難である)
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図 4.19 サンプリングとサブサンプリングを用いた場合Q値による SQNRの結果の比較
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図 4.20 サンプリングとサブサンプリングを用いた場合Q値の変化による SNDRのMatlab結果
有限Q値の影響の改善法
連続時間サブサンプリングΔΣAD変調回路のループフィルタの有限Q値による変調回路の SNR
の劣化原因は NTFのゼロ点を単位円の中に入ってしまうことから,本論文は内部共振回路の有限 Q
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値の問題を解決するため, 図 4.21に示すように変調回路の出力と内部 RFDACの間にデジタルフィル
タを用いて, NTFに新たなゼロ点を追加してNTF特性を補償する手法を検討する. デジタルフィル
タの入力は 1ビットであり,また出力も量子化してMSBの 1ビットだけのものである. 図 4.21の開
ループ伝達関数は次のようになる.
fc
DAC
Vin Dout[n]
-
Digital
Filter
fc
DAC
Digital
Filter
Open loop
1bit
1bit DFout[n]
図 4.21 デジタルフィルタを用いた変調回路.
Heq(z) = Hdf (z)Z[Hdac(s)Hc(s)]. (4.80)
Hdf (z)は次のような２次 IIRデジタルフィルタの伝達関数である.
Hdf (z) =
1− fn1z−1 + fn2z−2
1− fd1z−1 + fd2z−2 . (4.81)
デジタルフィルタのパラメータ fn1, fn2, fd1, fd2はQの関数である. デジタルフィルタ使用の際の変
調器のNTFは次のようになる.
NTF (z) =
1
1 +Heq(z)
=
1 + q1z−1 + q2z−2 + q3z−3 + q4z−4
p0 + p1z−1 + p2z−2 + p3z−3 + p4z−4
. (4.82)
NTFのパラメータ q1 · · · q4, p0 · · ·p4により共振回路のパラメータ a,bとデジタルフィルタのパラメー
タを決める. 結果として図 4.22から示したようにNTFの伝達関数から z領域で単位円の外側に新た
なゼロ点作り出し, 全体的にNTFの特性を補正する.
図 4.22の (a)は有限Q値を持つ変調回路のNTFのゼロ点分布であり,図 4.22の (b)はデジタルフィ
ルタを追加した場合の有限Q値を持つ変調回路のNTFのゼロ点分布である. 図 4.22の (c)は (b)の
Matlabシミュレーションした結果である. 単位円外に新たなゼロ点を追加したことが確認できた.
デジタルフィルタを追加することで変調器STFも影響を受け次のようになる.
STF (z) =
Hf (s)
1 +Heq(z)
|s=jω,z=ejωTs
ループ発振回路の Q 値による NTF 式のパラメータの値を表 4.1 で示す. 表 4.1 でのパラメータ
p1, p3, q1, q3をゼロにしてもシステムのSNDR値は変化しない.
デジタルフィルタを用いた 1次連続時間ΔΣAD変調器のQ = 40の場合のNTFと STFの伝達関
数の計算結果を図4.23 で示す. NTFが信号帯域 (fin = (3/4)fs)で減衰するが, STFも入力信号帯域
で減衰している (出力信号のパワーが信号帯域で減衰する). STFの減衰量とNTFの減衰量のトレー
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Im(z)
Re(z)
Im(z)
Re(z)
(a):NTF zeros with finite Q (b):NTF zeros add a digital filter
(c): NTF zeros of Matlab result 
図 4.22 デジタルフィルタを追加した場合の NTFのゼロ点.
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図 4.23 デジタルフィルタを用いた変調回路の NTFと STFのゲイン特性.
ドオフの関係によって | STFNTF | が信号帯域 (≈ 34fs) での値を最大にするようデジタルフィルタのパラ
メータの最適値を決める.
Q値の変化に対して, (1)サンプリング技術を用いた場合のシステムのSNDR
(2)サブサンプリング技術を用いた場合のシステムのSNDR
(3)デジタルフィルタを追加したサブサンプリング技術を用いた場合のシステムのSNDRのMatlab
シミュレーション結果の比較を図 4.24で示す.
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表 4.1 異なるQ値に対し最適化したシステムのパラメータ値.
Q = 35 Q = 40 Q = 50 Q = 100
a 0.346 0.347 0.349 0.552
b −0.337 −0.340 −0.343 −0.355
p0 1.000 1.000 1.000 1.000
p1 8.542× 10−4 6.595× 10−4 4.271× 10−4 1.093× 10−4
p2 1.049 1.067 1.092 1.145
p3 7.662× 10−5 6.016× 10−5 3.989× 10−5 1.070× 10−5
p4 0.120 0.124 0.130 0.143
q1 1.753× 10−3 1.354× 10−3 8.766× 10−4 2.244× 10−4
q2 1.923 1.956 2.002 2.099
q3 1.688× 10−3 1.325× 10−3 8.786× 10−4 2.357× 10−4
q4 0.922 0.954 1.000 1.100
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図 4.24 内部共振器Q値とAD変換器全体の SNDR.
図 4.24から分かるように,サブサンプリング技術だけの場合, システムの SNDRはかなり劣るが,
デジタルフィルタを追加したサブサンプリング技術を用いた場合はサンプリング技術を用いた場合と
同様な SNDRが得られる. (デジタルフィルタを追加することでSDNRは 20dB以上改善する.)
例としてQ = 40の場合デジタルフィルタを用いた変調器のMatlabでのシミュレーション結果を
図 4.25 に示す.
サブサンプリング技術を用いた 1次連続時間ΔΣAD変調器でデジタルフィルタを追加した場合,追
加してない場合およびサンプリング技術を用いた変調回路のSNDRの結果比較を図 4.26に示す.
図 4.26から分かるように, サブサンプリングでデジタルフィルタを追加した場合はOSRが小さい
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図 4.25 Q = 40の場合のデジタルフィルタを用いた変調回路の出力スペクトラム.
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図 4.26 デジタルフィルタを用いた変調回路の SNDR効果確認.
ときは (STFゲイン減衰により）出力パワーが小さいため SNDRがデジタルフィルタを追加しない
場合より低いが, OSRが大きくなると SNDRが良くなる, (サンプリング技術を用いた場合と同様な
SNDRが得られる.)すなわち有限Q値ループ共振回路の変調回路に対しデジタルフィルタによる精
度補正の有効性が確認できる.
式 4.81のデジタルフィルタが2次 IIR型になるため,直接的実現ではデジタル演算分の遅延が生じ
る,解決法として変調回路の内部ADC出力 (即ちデジタルフィルタ入力)が 1ビットであることを利
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用する,時刻 n-1での内部 ADC出力Dout(n − 1) を得た時点で時刻 nでの内部 ADC 出力Dout(n)
が 1の場合と 0の場合それぞれを計算する. 時刻 nで内部ADCの 1または 0 の出力に応じ各計算結
果をマルチプレクサで選択し, 時刻 nでのデジタルフィルタの出力とする.これはキャリー選択加算器
(Carry Select Adder)と同じ考え方である. デジタルフィルタ出力のMSBの 1ビットを内部 1ビッ
トDACの入力とする. このような構成 (図 4.27)によってデジタルフィルタ追加による信号遅延は 2
入力マルチプレクサの遅延のみにすることができる.
ADC
MUX
Digital Filter Calculation
in case of Dout[n]=1
Digital Filter Calculation
in case of Dout[n]=0
Q
Q
Dout[n]
sel
1bit
1bit
1bit
1bit
DFout[n]
RFDAC
1
0
Digital Filter
MSB
MSB
Modulator digital output
図 4.27 遅延が小さいデジタルフィルタの構成.
4.2.3 ループ遅延の影響の補正法
ループ遅延の原因
図 4.28の (a)は連続時間ΔΣAD変調回路のモデル図である. 図 4.28の (a)から分かるように,サ
ンプリングクロックによる動作する回路は内部量子化器 (ADC)と内部フェードバックDACである.
一般的に量子化器はラッチコンパレータで構成される. 理想的にはサンプリングクロックを動作した
時点で量子化器から出力されたデータは直ぐにDACに入力し,またその時点DACも入力に量子化器
から出力されたデータに応じて電流を出力する. しかし量子化器のサンプリングクロックを動作して
から量子化器がそれに応じて出力するまで,またDAC回路が量子化器の出力に応じて出力電流を出
すまでの遅延が生じる. この遅延はループ遅延 (ELD:Excess Loop Delay)と言われる. 離散時間変調
回路では問題にならないが,連続時間回路ではループ遅延が生じることによって変調回路のSNRが劣
化する,またループ遅延が大きい場合はフィードバックの負帰還が効かなくなり,変調回路が発振して
しまう.
図 4.28の (b)は RF DACの出力がループ遅延によって時間遅れが現れた表現である. Tdはループ
遅延の量である. この値はサンプリング周期によって表現できる.
Td = ρdTs (4.83)
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(a): CT model
(b): ELD for RF DAC output
図 4.28 ELDのモデルと RF DACの ELDによる出力の時間表現
実際の回路の中で Tdの値はトランジスタのスイッチング速度 fT ,サンプリングクロック周波数と
フェードバック経路にあるトランジスタの横段数に依存する. 大まかな見積もりとして次の式があ
る.[4]
ρd ≈ ntfs
fT
(4.84)
0.18μmCMOSの場合,fT ≈ 45GHz,サブサンプリングクロック周波数 fs = 3.2GHz,ループ内ADC
からDACまでのトランジスタ横段数nt = 4とすると,式 4.84が次のようになる.
ρd ≈ 4× 3.245 ≈ 29% (4.85)
即ち,ループ遅延 Tdがサンプリング周波数 fsの約 29%である.
ループ遅延を考慮した変調回路の等価計算
ループ遅延を考慮した連続時間変調回路のオープンループのブロック図は次のようになる.
H(s)+-
Y[k]
E(z)
fs
fs
( )txˆ ( )tuˆ U[k]
( )tyˆ
DAC
DAC H(s)
Y[k] ( )tyˆ ( )tuˆ U[k]
DAC H(s)
Y[k] ( )tyˆ ( )tuˆ
Tse Δ−
( )Ttu Δ−ˆ ( )TkTU Δ−
(a): Open loop without ELD
(b): Open loop with ELD
図 4.29 ELDを考慮した連続時間変調回路のオープンループ
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図 4.29の (b)から分かるように,時間領域でループ遅延 Tdがあると言うことはオープンループで
e−sΔTs 項を追加したと等価である (Td = ΔTs). またこの場合の連続時間,離散時間の等価計算は
Modified-z変換によって計算できる. オープンループの出力での z変換は次の式で示す.
Z
[
U(s)e−sΔTs
]
=
∞∑
n=1
u(nTs −ΔTs)z−n (4.86)
Modified-z変換の一般的な計算式は次のようになる. 最初,Δ = 1−mにする.
X(z,m) = X(z,Δ)|Δ=1−m = Z
[
X(s)e−sΔTs
]
(4.87)
Modified-z変換 2つの性質を持つ.
(1):遅延がない場合：
X(z, 1) = X(z,m)|m=1 = X(z)−X(0) (4.88)
(2):遅延が Tsの場合:
X(z, 0) = X(z,m)|m=0 = z−1X(z) (4.89)
それによって,Modified-z変換は次のようになる.
X(z,m) = z−1
∑
poles of X(λ)
residues of X(λ)emλTs
1
1− z−1eλTs (4.90)
Modified-z変換によって遅延成分を考慮した連続時間変調回路の等価 NTFは次のように求めら
れる.(詳細の計算は付録.Aで示す)
NTF (z) ≈ (1 + e
2αω0Tsz−2)(1− z−1)
1 + g1z−1 + g2z−2 + g3z−3 + g4z−4
(4.91)
ここで, g1 · · ·g4の値はループフィルタのパラメータ値とループ遅延値によって決定する. 式 4.91か
ら分かるように,ループ遅延量によりNTFに新たなゼロ点と極が生じ,ループ遅延値によって極が z
領域の単位円内および単位円外に移動し変調回路が不安定になる（図 4.30).
ループ遅延の影響を補正する手法
ループ遅延によって変調回路の SNRを劣化させ,また変調回路を不安定にさせることを補正するた
め,本論文では２つの手法を提案した.
(1):ループ遅延の量によって,変調回路のパラメータを調整し精度劣化を補償する手法.
(2):変調回路にフィードフォワード経路を追加しループ遅延による変調回路全体の精度劣化を補正
する手法.
式 4.91の高次項 (z−4)によって生じたポールの影響を低減するため, ループ遅延量によって g1 =
−1, g2 = 0, g3 = 0, g4 = 0 になるように共振回路のパラメータ a,b等を設定すると,NTFは次のよう
になる.
NTF (z) ≈ 1 + e2αω0Tsz−2 (4.92)
式 4.92のようになればループ遅延の影響を補正することができる.
次に,ループ遅延量によるパラメータ値の調整に加えて変調回路にフィードフォワードのパスを追
加する構成を検討する (図 4.31). 入力信号から内部ADC 入力まで直接に経路を追加した構成を考
える.
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図 4.30 ループ遅延が大きくなると NTFの極が単位円の外へ移動
fc
X Y
-
Hc(s)
HDAC(s)
図 4.31 フィードフォワード型 1次バンドパスΔΣAD変調器構成
フィードフォワード構成はループ遅延の影響を補正するのに有効である [4],[20]。フィードフォワー
ド経路により変調回路のNTFは影響を受けないが, STFは影響を受けて次のようになる.
STF =
1 +Hf (s)
1 + Z[Hdac(s)Hf(s)]
|s=jω,z=ejωTs . (4.93)
NTF,STFの計算結果を図 4.32に示す.
ループ遅延量に対するシステムのループフィルタのパラメータ a, bの値を表 4.2で示す.ここでパ
ラメータ aff , bff はフィードフォワードの経路を追加した (デジタルフィルタ付き) システムのルー
プ遅延量にあわせたパラメータ値であり, a, bではフィードフォワード構造を用いていない (デジタル
フィルタなし) システムのループ遅延量にあわせたパラメータ値である.
図 4.33はループ遅延が 10%Tsから 90%Tsがある場合,ループ遅延補正していない変調回路, バラ
メータを最適化した回路とフィードフォワード構造を用いた回路の SNRの比較を示す. フィードフォ
ワード構造を用いた回路のほうがループ遅延の影響に補正できることが確認できた.
また,実際回路を設計する場合,式 4.85で示されたループ遅延の見積もり値より多めに考える必要が
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図 4.32 フィードフォワード型 1次バンドパスΔΣAD変調回路のNTFと STFのゲイン特性
図 4.33 フィードフォワード構造がループ遅延に対する有効性の確認
ある. ここで本論文はループ遅延がTsの 50%と想定すれば充分であると考えた. ループ遅延がTsの
50%の場合のフィードフォワード型 1次変調回路 (Q値補正用デジタルフィルタ付き)の出力パワー
の解析結果を図 4.34で示す.
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表 4.2 ループ遅延の量に対し最適化したシステムのパラメータ値.
ELD = 10% ELD = 20% ELD = 50%
aff 0.075 0.145 0.356
bff −0.614 −0.542 −0.543
a 0.151 0.171 0.474
b −0.454 −0.470 −0.201
ELD = 60% ELD = 80% ELD = 90%
aff 0.502 0.670 0.543
bff −0.971 −0.109 −0.175
a 0.508 0.268 0.138
b −0.264 −0.434 −0.441
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図 4.34 フィードフォワード型 1次ΔΣ AD変調回路の出力パワー スペクトル
また, ループ遅延量が Tsの 50%のとき変調回路のパラメータ値を調整しない場合, 調整した場合
およびフィードフォワード型でパラメータ値を調整した場合の変調回路のSNDR の比較を図 4.35で
示す.
図 4.35からループ遅延を見積もり,変調回路のパラメータを調整することで, SNDRが 20dB以上
の補正ができたと確認した. （連続時間フィードフォワード型変調回路がループ遅延影響軽減に有効
であることが確認できた. ）ループ遅延にもたらされた影響は本研究で提案した２つの手法によって
ある程度補正することができるが,連続時間変調回路において,サンプリングクロックの速度が益々増
加する今,ループ遅延がより大きな問題となってくる.
57
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9
0
10
20
30
40
50
60
 SNDR OSR 50% ELD
 OSR[2
n
]
 S
N
D
R
[d
B
]
  
  
 SNDR Original
 SNDR P
 SNDR FF
図 4.35 フェードフォワード構成による SNDRの効果確認
4.3 4次サブサンプリング連続時間ΔΣAD変換回路の設計
第 2.2.2節で紹介したようにΔΣ AD変換回路の変換精度を高くするため,高次の変換回路が必要
である.本節は４次サブサンプリング連続時間ΔΣAD変換回路の設計のシステム設計について説明
する.
4.3.1 NTFを求めるための計算
図 4.36は４次ブサンプリング連続時間ΔΣAD変換回路のブロック図である. Xは入力で,Yは出
力である.またHcf1(s), Hcf2(s)はそれぞれループ発振回路であり,HRFDAC(s)はRFDACである. そ
の時の伝達関数は次のようになる.
Y =
Hcf1(s)Hcf2(s)X +E
1 + a ·HRFDAC(s)Hcf1(s)Hcf2(s) + b ·HRFDAC(s)Hcf2(s)　　 (4.94)
式 4.94の分母を 1 +H(s)に表せる.H(s)は次のように表現する.
H(s) = a ·HRFDAC(s)Hcf1(s)Hcf2(s) + b ·HRFDAC(s)Hcf2(s)　　 (4.95)
RFDACの伝達関数は付録Aで示し,ループ発振回路の伝達関数は次のようになる.
Hcf1(s) =
a1 · ω0s+ b1 · ω20
(s− t1ω0)(s− t2ω0) (4.96)
Hcf2(s) =
a2 · ω0s+ b2 · ω20
(s− t3ω0)(s− t4ω0) (4.97)
式 4.97での t1, t2, t3, t4はそれぞれ次のようになる.
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t1 = − 12Q1 + j
√
1− 1
4Q1
t2 = − 12Q1 − j
√
1− 1
4Q1
(4.98)
t3 = − 12Q2 + j
√
1− 1
4Q2
t4 = − 12Q2 − j
√
1− 1
4Q2
(4.99)
ここでのQ1.Q2はそれぞれループ発振回路のQ値である.
Hcf1(s) ADC
HRFDAC(s)
X Y
Hcf2(s)
a b
E
図 4.36 ４次サブサンプリング連続時間ΔΣAD変換回路のモデル図
式 4.95で示したH(s)を Z変換により z領域での伝達関数を計算できる.
H(z) = Z[H(s)] = Z[a ·HRFDAC(s)Hcf1(s)Hcf2(s) + b ·HRFDAC(s)Hcf2(s)] (4.100)
式 4.100を２つの部分に分けることが出来る,このように示す.
Hloop1(z) = Z[HRFDAC(s)Hcf1(s)Hcf2(s)] Hloop2(z) = Z[HRFDAC(s)Hcf2(s)] (4.101)
付録 Aから示した計算結果より式4.101が次のようになる.
Hloop1(z) =
1
2
[(1+ z−1)H4th(z)−2z1Hm4th] Hloop2(z) = 12[(1+ z
−1)H2th(z)−2z1Hm2th] (4.102)
ここでH4th(z), Hm4th(z)は２つのループ発振回路を含めた関数の z変換とModifiedz変換結果であ
り,H2th(z), Hm2th(z)はループ発振回路2を含めた関数の z変換とModifiedz変換結果である. それ
ぞれ次のように表す.
H4th(z) =
N∑
n=1
Res
s = sn
4ω2(a1ω0s+ b1ω20)(a2ω0s+ b2ω
2
0)
s(s2 + 4ω2)(s− t1ω0)(s− t2ω0)(s− t3ω0)(s− t4ω0)
1
1− esTsz−1 (4.103)
H4thm(z) =
N∑
n=1
Res
s = sn
4ω2(a1ω0s+ b1ω20)(a2ω0s+ b2ω
2
0)
s(s2 + 4ω2)(s− t1ω0)(s− t2ω0)(s− t3ω0)(s− t4ω0)
emsTs
1− esTsz−1 (4.104)
H2th(z) =
N∑
n=1
Res
s = sn
4ω2(a1ω0s + b1ω20)(a2ω0s + b2ω
2
0)
s(s2 + 4ω2)(s− t3ω0)(s− t4ω0)
1
1− esTsz−1 (4.105)
H2thm(z) =
N∑
n=1
Res
s = sn
4ω2(a1ω0s + b1ω20)(a2ω0s + b2ω
2
0)
s(s2 + 4ω2)(s− t3ω0)(s− t4ω0)
emsTs
1− esTsz−1 (4.106)
ここでH4th(z), Hm4th(z)の留数は 0,±2jω, t1ω0, t2ω0, t3ω0, t4ω0 であり,H2th(z), Hm2th(z)の留数
は 0,±2jω, t3ω0, t4ω0である.付録Aで示した計算を用いて,システムのNTFに対する等価Z変換を
計算できる.
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結果としてNTFの等価 z領域での伝達関数は次のように表す.
NTF (z) =
(1− f1z−1 + f2z−2)(1− f3z−1 + f4z−2)
h0 + h1z−1 + h2z−2 + h3z−3 + h4z−4
(4.107)
式 4.106の中の f1, f2, f3, f4は次のようになる.
f1 = 2cos(t2ω0)et1ω0, f2 = e2t1ω0
f3 = 2cos(t4ω0)et3ω0, f4 = e2t3ω0
また h0, · · ·h4は回路パラメータとループ発振回路の関数である. NTF (z)は次の形になるように
パラメータの値を決める.
NTF (z) = (1− f1z−1 + f2z−2)(1− f3z−1 + f4z−2) (4.108)
有限Q値の影響を低減させるようにデジタルフィルタを追加する.図 4.37 はデジタルフィルタを
追加した場合の回路モデルを示す.
Loop Filter 1 ADC
DAC
Vin Dout
fs
fosc
Loop Filter 2
Digital Filter
a b
図 4.37 提案する４次サブサンプリング連続時間ΔΣAD変換回路のモデル図
図 4.37の回路モデルを用いてMatlab解析を行い,その出力パワー,SNDRの結果はそれぞれ次のグ
ラフで示す.回路を解析する際に,ループ発振回路のQ値はそれぞれQ1 = 45, Q2 = 40と設計する.
図 4.39から４次のサブサンプリング連続時間バンドパス ΔΣAD変調回路の SNDRは 60dB以上
であることが確認できた.
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図 4.38 　理想４次連続時間ΔΣ AD変換回路と提案回路の出力パワー
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第 5 章
連続時間サブサンプリングΔΣAD変調回路の要素回
路の設計
本章は連続時間サブサンプリングΔΣAD変調回路を設計する場合重要なループ連続時間フィルタ,
内部ADC,RF DAC回路の設計詳細を示す. 特に消費電力を減らすために本研究では低消費電力バン
ドパス連続時間フィルタを提案し,その設計詳細を述べる.
5.1 低消費電力バンドパスフィルタの設計
連続時間ΔΣAD変調回路の中で最も重要な要素回路はループフィルタである. ループフィルタの
性能は変調回路の性能を決まる. そのため,高いかつ安定定期なQ値を持つフィルタを設計すること
が重要であり,また高い線形性を持つことも重要である. 特に連続時間変調回路の消費電力の大半は
ループフィルタの消費電力である,そのため低消費電力のループフィルタの設計はとても重要である.
5.1.1 LC型バンドパスフィルタ
サンプリングクロックの動作周波数がGHzレベルの高速連続時間ΔΣAD変調回路のループフィ
ルタは一般的にLC バンドパスフィルタである. 無線受信回路の中で,LCバンドパスフィルタを用い
る場合,ローノイズ・アンプ (LNA:Low Noise Amplifier)と一緒に設計することが最近良く見られる
ようになった [1]. 図 5.1はLCループフィルタの一例である. 図 5.1の上の点線で囲まれた部分はLC
バンドパスフィルタの部分であり,下の点線で囲まれた部分はGmセルと LNAである. このバンド
パスフィルタの中心周波数は次の式で示す.
ω0 =
1√
(Lc/2)(Cc + CV AR)
(5.1)
図 5.1の中のバラクター容量CV ARはフィルタの中心周波数を調整用容量である. しかしこのような
構成では高いQ値が得られないと言う課題がある. LC バンドパスフィルタのQ値を高くするため,
正帰還回路を追加する場合がある [2].
図 5.2は正帰還回路を追加した高いQ値が得られるLC バンドパスフィルタである.
図 5.2の可変容量はバラクターで構成する,またバイアス電圧Vbiasの調整によって,Q値が 40まで
可変できる. 左の点線で囲まれた部分は抵抗として働く,gmセルの線形性を高める部分であり,右の点
線で囲まれた部分は正帰還回路であり,高いQ値を作り出す.
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図 5.1 LC バンドパスフィルタの一例
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図 5.2 Q値可変 LC バンドパスフィルタの一例
LC バンドパスフィルタは比較的に正確な中心周波数とQ値を作り出すことができる,また中心周
波数やQ値のチューニングも比較的に設計しやすい,消費電力の点についても優れている. しかしイ
ンダクターをオン・チップで設計するのに大変大きなチップ面積を要し,回路面積,コストの点におい
て不利である. 図 5.3は図 5.1のチップ写真である. 図 5.3から分かるように,インダクターは大変大
きなチップ面積を占めていることがわかった.
5.1.2 低消費電力Gm-Cバンドパスフィルタの設計
携帯無線通信システムの中で小さな回路面積を要求するという傾向が強まる中インダクターを使用
しない,全て CMOSで構成する Gm-Cバンドパスフィルタは有力な選択肢となる. Gm-Cフィルタ
はOperational Transconductance Amplifier(OTA)素子とキャパシタによって構成されるフィルタで
ある.
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図 5.3 図 5.1を用いた変調回路のチップ写真
Gm-Cバンドパスフィルタの基本
Gm-Cフィルタはオペアンプの代わりに OTA回路を用いて,オペアンプの非理想特性の原因とし
たフィルタの動作に対する影響を防ぐ事が出来る.図 5.4はOTA回路のブロック図である. OTA回
路は入力を電圧とし,出力を電流とするアンプであり,理想素子の場合,その入力,出力インピダンスが
無限大である. 式 5.2はOTA回路の入力,出力関係を示す.
OTA
Vinp
Vinn
Iout
Ibias
図 5.4 OTA回路のブロック図
iout = Gm · (Vinp − Vinn) (5.2)
ここで,GmはOTA回路のトランスコンダクタンスである. その値はバイアスの電圧や電流によっ
て制御される. 理想素子の場合,Gmは周波数に関係なく定数である. 実際,CMOSプロセスによって
構成された OTA回路の出力抵抗が無限大でなく百キロからメガキロオームの単位になる,また寄生
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容量の関係で望ましくない極とゼロ点が現れ,高いQ値と高周波Gm-Cフィルタの動作を劣化させ,
フィルタの安定性にも影響を及ぼす. その一方OTA回路はオペアンプより回路が簡単に出来る. 近
年の回路研究によってOTA回路の高周波領域での線形性も良くなっている.
理想OTA回路は電圧制御電流源である. その特性を生かしOTA回路は抵抗やインダクターなどの
受動素子を作ることが出来る,特に高周波バンドパス回路の中で OTA回路を用いて等価的にインダ
クターを構成できることによってチップ面積を低減すると共に製造コストも節約することが出来る.
図 5.5はGmセルとキャパシタで構成した接地インダクターのブロック図である. 式 5.3は等価的に
gm1
-gm2
V
I
C
図 5.5 接地インダクターのブロック図
接地インダクターの値を示す.
Z =
V
I
=
sC
gm1gm2
L =
C
gm1gm2
(5.3)
Nauta OTA 回路の基本
高周波Gm-Cバンドパスフィルタを設計する際,最も重要なのは OTA回路の設計である. 高周波
領域で良い動作特性を持つNautaのインバータ構造のOTA回路は最近良く用いられる [3],[4],[5]. 図
5.6はインバータ構造のOTA回路の回路図である.
図 5.6から左の点線で囲まれた部分 (Inv1, Inv2)はOTA回路の gm値を決めるコア回路であり,右
の点線で囲まれた部分 (Inv3, Inv4, Inv5, Inv6)はOTA回路コモンモード電圧を決めるまたOTA回
路のDCゲインを高めるための制御回路である. 各インバータのトランジスタサイズは図 5.6で示し
たように Inv1(2) : Inv3(6) : Inv4(5) = 1 : 1 : 7/8である. 次は制御回路について述べる.
図 5.7は制御回路のモデルを示している. 図 5.7から分かるようにインバータ 4(Inv4)とインバー
タ 5(Inv5)は OTA回路のコモンモード電圧を決める部分であり,抵抗として働く (図 5.7(a)). イン
バータ 3 (Inv3)とインバータ 3(Inv6)は正帰還回路を構成しOTA回路のDCゲインを増大させる (図
(5.7(b)). またDCゲインをチューニングするため外部電源 (V dd′)が必要である.
このOTA回路の特徴は次のようになる.
• 良い線形性を持つ. 回路構造は対称であるため,偶数次の高調波歪をキャンセルことが出来る.
• 動作帯域が広い. 回路の内部ノードが存在しないため,高周波数領域で極が発生しない,高周波
領域で良い周波数特性をもつ.
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図 5.6 Nautaタイプの OTA回路
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図 5.7 NautaタイプのOTA回路の制御回路モデル
• 高いDCゲインを持つ. 回路の出力抵抗が高い,また回路には正帰還回路を持つ.
以上の特徴で,インバータ構造のOTA回路は高周波領域でのGm-CバンドパスフィルタのGmセル
に適していると考える.
本研究ではインバータ構造のOTA回路で構成した２次バンドパスフィルタの消費電力を削減する
ために２つの手法提案した.
• インバータ構造の OTA回路消費電力が MOSトランジスタサイズに比例するという特性から
NautaタイプのOTA回路の安定性解析を行った.これにより制御回路のMOSトランジスタの
サイズを小さくすることで,消費電力の削減を図る.
• NautaタイプのOTA回路で２次バンドパスフィルタを構成する際,制御回路に冗長部分が出る.
無駄な消費電力をなくすため,同じ出力ノードを持つ制御回路を統合し,トランジスタの数を減
らすことによって消費電力の削減を図る.
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Nauta OTA回路のトランジスタサイズを小さくする
チャネル長が短いMOSデバイスではドレイン電流はゲートーソース間電圧の二乗則から外れて比
例関係となり式 (5.4)で表わせる [7].
ID ≈ μnCox2 W (Vgs − Vth)Esat. (5.4)
(L=0.18μmでは Vgs が 0.8V 程度以上のとき速度飽和領域になる. 電源電圧 1.8V でコモンモード電
位が 0.9V 近辺の CMOSインバータ型回路ではNMOS, PMOSともこの条件となるので以下速度飽
和領域として解析を行う.)
差動インバータ回路のgm値は式 (5.5)で表わせる. (TSMC 0.18μm CMOSのプロセスでは [PMOS
のチャネル幅] : [NMOSのチャネル幅] = 3.45 : 1 に設定することで gmp = gmn とすることができ
る.)
gm,inv = μn(p)CoxWn(p)Esatn(p). (5.5)
インバータ回路の gm 値と電流値の関係の SPICEシミュレーション結果を図 5.8に示す. また実際
のインバータ回路では出力抵抗を考える必要がある. DIBL(Drain Induced Barrier Lowering) およ
びチャンネル長変調効果を考慮した短チャネルMOSFETの出力コンダクタンス gds は BSIM3パラ
メータを用いた SPICEシミュレーションから第一近似として次のように表せる.
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図 5.8 インバータのバイアス電流と gm値の関係
すなわち gds値はドレイン電流に比例し一定Vgsバイアス条件でのトランジスタのサイズW にほ
ぼ比例し,図 5.9 のモデルを用いることができる. またインバータの出力コンダクタンスは go,inv =
gdsp + gdsnであるため,図 5.6から, NautaタイプのOTA回路の出力コンダクタンスは次のように表
せる.
go,ota = go,inv2 + go,inv3 + go,inv4 = go,inv1 + go,inv5 + go,inv6. (5.6)
go,inv1−6は Nauta OTA回路の各インバータの出力コンダクタンスである. また各インバータの出力
は同じバイアス条件で動作するため,各インバータの出力コンダクタンスの比はそれらのサイズ (W )
の比に等しい. 図 5.6の回路の小信号差動ゲインAdiff = (voutp − voutn)/(vinp − vinn)は次のように
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図 5.9 インバータの出力抵抗モデル
表せる.
Adiff = −
gm1(2),inv
go,ota − (gm3(6),inv − gm4(5),inv)
. (5.7)
ここで gm3(6),inv − gm4(5),inv = δgmと定義すると, δgm = go,ota の場合にOTA回路の出力抵抗が無
限大となり,そのDCゲインも無限大となる. すなわちNauta OTA回路の安定条件は式 (5.8)となる.
δgm < go,ota. (5.8)
式 (5.4),(5.5)から δgmと go,otaは次のように表せる.
δgm = (W3 −W4)μCoxEsat. (5.9)
go,ota = 2λ
μCox
2
VsatEsat(W2 +W3 + W4). (5.10)
ここで Vsat=Vgs − Vthである. 式 (5.9),(5.10)から式 (5.8)は次のように表現できる.
λVsat(W2 + W3 + W4) ≥ (W3 −W4). (5.11)
式 (5.11)はNauta OTA回路の安定条件式である. TSMC 0.18μm CMOSのプロセスにおいで Vsat =
0.4V ,λ = 0.1として式 (5.11)での各トランジスタサイズを変化させ,計算を行う. 図 5.10に式 (5.11)
の計算結果とシミュレーション結果を示す. 両者は一致していることが確認できた. 図 5.10内の線は
安定状態の境界線であり. 線の上の領域は安定領域で下の領域では不安定領域である. ここでの Inv
は図 5.6の各インバータのサイズW である. Inv3(6)が Inv1(2)の半分になっても, Inv4(5)が 0.83×
Inv3(6)より大きい場合OTA回路は安定である. Nauta OTA回路の消費電力は各インバータのサイ
ズに比例するためOTA回路の gm値を決める Inv1(2)のサイズW が変わらなくても Inv3-Inv6のイ
ンバータのサイズW が小さければ消費電力の削減につながる. Nauta OTAの各トランジスタサイズ
を境界線の近くになるように制御回路のトランジスタ回路調整するだけで高いDCゲインが得られ,
余分な外部電源が不要となる. 安定性解析によってトランジスタサイズを最適化した検討OTA回路
のサイズを図 5.11で示す.
制御回路を共有するGm-C バンドパスフィルタの構成
本節では検討 2次 Gm-C バンドパスフィルタの安定性, Q値及び消費電力の関係を明らかにし,ま
たフィルタ回路のノイズ解析を行う. これらをもとに低消費電力で高いQ値を持つ安定なバンドパス
フィルタの設計法を示す.
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図 5.10 Nauta OTA回路の安定性解析結果
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図 5.11 サイズを最適化した Nauta OTA回路
図 5.12に従来構成の 2次Gm−Cバンドパスフィルタを示す,そこでは gm1,gm2,gm4の３個のOTA
回路は同じ出力ノードを持つ. それらのコモン電圧制御回路とDCゲイン制御回路を共有することが
できる.
図 5.13に検討する制御回路を共有する 2次Gm-Cバンドパスフィルタ構成回路を示す. OTA回路
gm1と gm4のコモンモード制御回路をCM1(1)で共有し,そのDCゲインを増大させる回路をGEN(1)
で共有する. またOTA回路 gm3のコモンモード制御とDCゲイン増大させる回路はそれぞれCM(2)
とGEN(2)である.
この回路の構成ではOTA回路 gm1,gm3,gm4はインバータで構成し, 各 OTAの gm値を決め,コモ
ンモード制御回路およびDCゲイン増大させる回路をそれぞれ図 5.7(a),(b)で表す. すべての回路を
CMOSインバータで構成する. 低電圧動作可能で微細 CMOSプロセスでは (速度飽和領域で動作す
るので）線形性が良くなる. 内部ノードを持たないので高周波領域での動作が可能である. 制御回路
71
+- +
-
gm1
+
- +
-
gm2
+
- +
-
gm3
+
- +
-
gm4
INN
INP
OUTP
OUTN
C1
C2C1
C2
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図 5.13 提案する制御回路共有Gm-Cバンドパスフィルタ
を共有することで消費電力が削減できる.
次式 (5.12),(5.13)でそれぞれ図 5.12のバンドパスフィルタと図5.13の提案するバンドパスフィル
タの伝達関数を表す.
H(s) =
gm1sC2
s2C1C2 + sC2gm2 + gm3gm4
. (5.12)
H(s) =
gm1(sC2 +A2)
s2C1C2 + sU1 + U0
. (5.13)
ここで
U1 = C1A2 + C2A1, U0 = gm3gm4 +A1A2
A1 = gmcm1 − gmgen1, A2 = gmcm2 − gmgen2
である. gmgenはDCゲイン増大回路の gm値であり, gmcmはコモンモード制御回路の gm値である.
OTA回路の gm値はコア回路のインバータの gm値によって決まる.
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制御回路共有フィルタ回路の安定性,Q値と消費電力の関係
図 5.14に検討バンドパスフィルタの出力抵抗を持つ回路モデルを示す. go1,go2はそれぞれノード
での出力コンダクタンスである.
go1 = gom1 + gocm1 + gogen1 + gom4 (5.14)
go2 = gom3 + gocm2 + gogen2. (5.15)
ここで gom,gocm,gogenは各 OTA回路,コモンモード制御回路およびゲイン増大回路の出力コンダク
タンスである. 出力抵抗を持つ検討回路の伝達関数を式 (5.16)で示す.
gm1 -gm4gm3
Vin
V_BP
C1 C2
CM(1) CM(2)
GEN(1)
g1 g2
GEN(2)
図 5.14 提案フィルタ回路の出力抵抗モデル
H(s) =
As+ B
s2 + ω0Q s + ω
2
0
. (5.16)
ここで
A = gm1/C1
B = gm1T2/C1C2
ω0 =
√
(T1T2 + gm3gm4)/C1C2
Q =
√
C1C2(T1T2 + gm3gm4)/(C1T2 +C2T1)
T1 = go1 − (gmgen1 − gmcm1)
T2 = go2 − (gmgen2 − gmcm2)
である. C1 = C2のときの検討バンドパスフィルタのQ値を式 (5.17)で表す.
Q =
√
T1T2 + gm3gm4
T1 + T2
. (5.17)
73
伝達関数の極 p1, p2とゼロ点 zは次のようになる.
p1 = − ω02Q + j · ω0
√
1− 1
4Q2
p2 = − ω02Q − j · ω0
√
1− 1
4Q2
z = −B
A
.
極 p1, p2 の式から分かるように,フィルタが安定であるため,極の実数部が s−平面の左側ある,即ち
Q値が正である必要がある. 従って式 (5.17)から安定のためには T1+T2 > 0が必要である. またゼロ
点を安定するため,B/A > 0が必要であり, 即ち,T2 > 0が提案回路安定性の必要条件である.(図 5.15)
real
S domian
image
図 5.15 S 領域での極の安定性条件
理論的にT1を負の値にしてもT1 + T2 > 0 であれば検討回路は安定であるが,回路設計の余裕を持
たせるため, T1 > 0にして検討回路の設計を行った. 式 (5.4)と式 (5.5)から計算を行い, 提案回路の
安定性条件を式 (5.18) と式 (5.19)で表す.
W1 +W4 +Wcm1 +Wgen1 ≥ |λVsat(Wgen1 −Wcm1)| (5.18)
W3 + Wcm2 + Wgen2 ≥ |λVsat(Wgen2 −Wcm2)|. (5.19)
図 5.16に式 (5.18)と式 (5.19)から計算した検討フィルタ回路の安定性結果とSPICEシミュレーショ
ン結果を示す. SPICEシミュレーションではトランジスタサイズW を変更して出力信号の位相解析
を行い, 位相反転しているかどうかで回路が安定かを求めた. 図 5.17に式 (5.17)から計算した Q値
とトランジスタサイズの関係グラフを示す.グラフから分かるように,Wcm2/Wgen2 = 0.7 ∼ 0.8の場
合 高いQ値が得られるが, Q値の変化の激しいのでQ値を安定させるためのチューニング回路が必
要である. 図 5.16, 図 5.17からフィルタ回路を安定させるためには gmcm1 のサイズは gmgen1 のサイ
ズの 80%以上でなければならないことがわかる. また gmcm2のサイズはgmgen2のサイズの80%あた
りで最も大きなQ値が得られ, 安定かつ Q値の高い検討回路の設計ができる. しかし図 5.17からも
分かるように,Q値は提案バンドパスフィルタ回路のサイズにとても敏感である,安定かつ高いQ値を
得るため,Q値に関するチューニング回路は必要で,また重要である.
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図 5.16 提案バンドパスフィルタ回路の安定性条件
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図 5.17 提案フィルタのサイズと Q値の関係
検討フィルタ回路のノイズ解析
ノイズ特性はバンドパスフィルタ回路の設計において重要なパラメータの一つである. ここでは検
討回路のノイズモデルを作成しこのモデルを用いて (狭い通過領域を持つ)バンドパスフィルタの通
過帯域内のノイズ量を解析する. MOSトランジスタ単体を発生する熱ノイズは i2d = 4kT · γ · gm(n,p)
と計算できる. ここで γはトランジスタ基本パラメータとバイアス状態の関数であり,短チャンネル
トランジスタの場合 γ = 2 ∼ 3である. インバータ回路では発生するノイズ電流は i2d = 4kT · γ · gm
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のように見積もれる. ここで gmはインバータの gm値である. 図 5.18に検討バンドパスフィルタの
ノイズモデルを示す. In1はOTA回路 gm1と gm4,CM(1),GEN(1)制御回路のノイズ電流の和,In2は
OTA回路 gm2,CM(2), GEN(2)制御回路のノイズ電流の和であり,それら次のように表せる.
I2n1 = 4kT · γ(gm1 + gmcm1 + gmgen1 + gm4) (5.20)
I2n2 = 4kT · γ(gm3 + gmcm2 + gmgen2). (5.21)
すべてのノイズ電流が等価的に出力ノードに集中するとした場合を In(出力換算ノイズ電流)とす
ると次の関係が得られる.
I2n =
(
gm3
sC2
)2
· I2n2 + I2n1. (5.22)
入力換算ノイズ電圧をVninとすると次の関係が得られる.
V 2nin = V
2
nin1 + V
2
nin2. (5.23)
ここで
V 2nin1 =
(
1
gm1
)2
I2n1 (5.24)
V 2nin2 =
(
1
gm1
)2(gm3
sC2
)2
I2n2 (5.25)
である.
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図 5.18 提案フィルタ回路のノイズモデル
高いQ値を持つバンドパスフィルタの場合,信号帯域内のノイズのみ考慮すればよい. 信号帯域の
中心周波数を fcとすすると信号帯域は (fc − BW2 ∼ fc + BW2 )となり, 次の関係が得られる.
V 2nin1,rms =
BW
g2m1
I2n1 (5.26)
76
V 2nin2,rms =
BW
g2m1
(
gm3
πC2
)2 1
4f2c −BW 2
I2n2. (5.27)
gm3 = gm4,C1 = C2 の場合は fc = gm3/2πC2となり,
V 2nin2 =
BW
g2m1
I2n2 (5.28)
が得られる. 入力換算電圧ノイズは式 (5.29)と導出できる.
V 2nin =
BW
g2m1
(I2n1 + I
2
n2). (5.29)
式 (5.29)中での gm1はバンドパスフィルタのゲインに比例し, I2n1 + I
2
n2はQに比例する. したがっ
て狭いバンドでの入力換算ノイズは Q値に比例しバンドパスフィルタのゲインに反比例する. 高い
Q値のフィルタではノイズを抑えるため gm1値を大きくする必要があるが,gm1を大きくすると消費
電力が大きくなり,また通過帯域でのゲインが大きくなり線形性が劣化する. すなわちノイズ,消費電
力, 線形性はトレードオフの関係にある. 式 (5.29)の計算によってノイズ仕様を満たす最小の消費電
力になるようなバンドパスフィルタ回路を設計することができる. これらの理論解析結果は SPICE
シミュレーションでのノイズ解析結果とほぼ一致することを確認した.
検討バンドパスフィルタ回路の設計例
前節までの検討回路の安定性,Q値及びノイズの解析結果にもとづき, 高い Q値の安定なバンドパ
スフィルタの設計法と設計結果を示す. 安定性を保ち高いQ値を得るためのトランジスタサイズの設
計を次のように行った.
Wcm2 = 0.8×Wgen2 (5.30)
Wcm1 = 0.83×Wgen1 (5.31)
gm3 = gm4 = 2× ggen1 (5.32)
ggen1 = 1.5× ggen2. (5.33)
またノイズと線形性の観点から gm1 > gm3とした. 素子のばらつきを考慮して多少サイズがばらつい
ても回路の動作に対する影響が小さいことを確認した. 表 5.1に
(1) Nauta OTA を用いた従来バンドパスフィルタ
(2) Nauta OTAを用いたトランジスタサイズを最適化した従来バンドパスフィルタ
(3) 上記で設計した検討回路を用いたバンドパスフィルタ
の設計パラメータ値を示す. 各回路の伝達関数をそれぞれ式 (5.12) (5.16)で示す. 検討回路ではト
ランジスタサイズを小さくし,また余分な回路を削除して寄生容量を削減し小さい回路で構成するこ
とができ, その分低消費電力化となる. (キャパシタの値は寄生容量値が含まれていない). 表 5.2に表
5.1のパラメータを用いた回路のSPICE解析結果を示す.
図 5.19に検討回路のAC解析と過渡解析によって得られた周波数特性 (ゲイン特性)の結果を示す.
Ｑ値はほぼ 60が得られた. 過度解析の際には入力信号は 2mVppとした. 図 5.20に検討バンドパス
フィルタ回路の 2トーン入力による線形性解析結果を示す. 解析結果から検討回路の消費電力は従来
Nauta OTAで構成したフィルタ回路に比べて 67%の削減が確認でき,またトランジスタサイズを最
適化したNauta OTAで構成したフィルタ回路に比べで 27%の削減が確認できた.
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表 5.1 バンドパスフィルタ設計パラメータ.
BPF with Original Nauta OTAs 　 BPF with Optimized Nauta OTAs Proposed BPF
Process TSMC 0.18μm TSMC 0.18μm TSMC 0.18μm
gm1(S) 24m 16m 16m
gm2(S) 2.5m 0.8m N/A
gm3(S) 22m 14m 12m
gm4(S) 22m 14m 12m
Cap(F ) 0.40p 0.47p 0.47p
表 5.2 設計したバンドパスフィルタ解析仕様の比較.
BPF with Original Nauta OTAs 　 BPF with Optimized Nauta OTAs Proposed BPF
Process TSMC 0.18μm TSMC 0.18μm TSMC 0.18μm
Supply(V) 1.8/1.76 1.8 1.8
fc(GHz) 2.4 2.4 2.4
Q Fractor 60 60 60
IP3(dBm) 4.79 9.61 9.26
Noise(mVrms) 2.85 2.05 1.48
Power(mW) 97.9 44.1 32.2
2.38 2.385 2.39 2.395 2.4 2.405 2.41 2.415 2.42
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図 5.19 3つのバンドパスフィルタの周波数特性
5.1.3 提案低消費電力フィルタ回路のチップ試作と測定結果
検討回路の消費電力削減の有効性を間接的に確認するため,トランジスタサイズを最適化したNauta
OTA回路を用いた２次ローパス Gm-C フィルタ（図 5.21(a))と検討２次ローパス Gm-C フィルタ
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図 5.20 3つのバンドパスフィルタの線形性解析結果
（図 5.21(b))をTSMC 0.18μm CMOSプロセスを用いて試作を行った.
提案低消費電力フィルタ回路のチップ設計
(図 5.21(a)と図 5.12 および図 5.21(b)と図 5.13 のフィルタ回路は, 回路は同じでそれぞれ出力ノー
ドのとりかたが異なるだけである.)
+
- +
-
gm1
+
- +
-
gm2
+
- +
-
gm3
+
- +
-
gm4
INN
INP
OUTP
OUTN
C1
C2C1
C2
INN
INP
OUTP
OUTN
C1
C2C1
C2
Common
 mode(1)
Gain
Enhancement
+
- +
-
gm3
+
- +
-
gm4
+
- +
-
gm1
Common
 mode(2)
Gain
Enhancement
(1) (2)
(a)
(b)
図 5.21 性能確認のための提案回路の LPF
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表 5.3 試作チップの設計パラメータ.
BPF with Optimized Nauta OTAs Proposed BPF
Process TSMC 0.18μm TSMC 0.18μm
gm1(S) 4m 4m
gm2(S) 1.6m N/A
gm3(S) 2.4m 2.4m
gm4(S) 2.4m 2.4m
Cap(F ) 8.0p 8.2p
ローパスフィルタの伝達関数を式 (5.34),(5.35)で示す.
H(s) =
gm1gm3
s2C1C2 + sC2gm2 + gm3gm4
. (5.34)
H(s) =
gm1gm3
s2 + ω0Q s+ ω
2
0
. (5.35)
式 (5.35)でのQと ω0のパラメータは式 (5.16) に示したものと同じである. 式 (5.12)と (5.34) およ
び式 (5.16)と (5.35)を比較するとそれぞれの分母が同じである. Nauta OTAを用いた従来式のフィ
ルタと提案フィルタのバンドパスタイプが同じ中心周波数と同じQ値を得られたので (表 5.2),その
ローパスタイプでも同じカットオフ周波数と帯域ゲインが得られると考えられる. 2.2節で示したよ
うに OTA回路の gm値とトランスコンダクタンスの値は各トランジスタのサイズ (即ち消費電力)に
比例することが分かる. バンドパスフィルタでもローパスフィルタでも消費電力の観点で同じ傾向で
あると考えられる. フィルタの測定を容易にするためカットオフ周波数を数十MHz として回路設計
を行った. 表 5.3は設計パラメータである.
測定のための回路設計
測定しやすくするために,バイアス回路や出力バッファ回路などの設計も一緒に行った. 全体の回
路ブロック図は図 5.22で示す. 図 5.22の中の電源電圧Vddに接続する回路はバッファ回路,バイアス
回路と入力バイアス回路である.Vdd−swの制御によって,サイズを最適化したOTA回路を用いた従来
回路が動作するかまたは提案低消費電力回路が動作するかを決める.出力 Vout − BUF はバッファだ
け動作する場合の入力信号に対する出力である.これはバッファ回路だけの消費電力を測定できる,ま
た従来回路のバッファを通した後の信号を測定できる. 出力 Vout −NBUF は従来回路のバッファを
通す前の出力信号である. 出力 CS − OUT は提案回路のバッファを通す前の出力信号であり,出力
CS − BUF は提案回路のバッファを通した後の出力信号である.
図 5.23は入力バイアス回路,バッファ回路の回路図を示す. 図 5.23の (a)は入力バイアス回路であ
る. 一般的に測定器はAC信号しか発生しないため,入力のDCバイアスを作り出すため,入力バッ
ファ回路が必要である. 図 5.23の (b)は出力バッファ回路である. パッドなどによってフィルタの出
力から測定器まで大きな容量が付く,入力信号が高周波の場合信号の減衰が激しくなる,これを防ぐた
めC = 10pF の容量を駆動できるようにバッファが設計された. バッファ前端の抵抗はDCレベルを
調整するための回路である.
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図 5.22 測定のための回路ブロック
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図 5.23 入力バイアス回路とバッファ回路
入力と出力のESD保護回路は図 5.24で示す. 信号の入力と出力でESDの影響を防ぐため,ESD保
護回路の設計を行った. 一般的にESD保護回路はダイオードを用いるが [11],本研究のチップ設計で
はMOSのダイオード接続を用いて設計を行った. 図 5.24の (a)は入力ESD保護回路であり,突然の
電流を制限するため,抵抗を使用した. MOSのダイオード接続で使用するトランジスタのサイズは寄
生容量,寄生インダクタンスの値と入力信号の周波数範囲で決める. トランジスタに対する要求は高
耐圧であり,また広いドレイン面積を有することである. また抵抗 RE と入力バイアスの抵抗によっ
て入力信号が減衰する,その減衰を小さくするため,RE  R1||R2(R1, R2は図 5.23の (a)で示された
入力バイアス回路の抵抗値である)という条件が必要である. 図 5.24の (b)はESD出力保護回路であ
り,出力信号の減衰を抑えるため,抵抗を使わない.
図 5.25は試作チップのレイアウト図である.
図 5.26に試作したチップの写真を示す. 従来回路と検討回路を合わせたコア回路のチップ面積は
350μm× 280μm である.
またチップの時間測定のセットは図 5.27で示す.
入力周波数が 1MHz,振幅が 200mVppの場合の時間測定の結果とシミュレーション結果の比較が
図 5.28で示す. 図 5.28の (a)はMOSのサイズを最適化したNauta OTAを用いた従来式のフィルタ
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図 5.24 入力と出力の ESD保護回路
図 5.25 回路のレイアウト図
の測定結果とシミュレーション結果であり,図 5.28の (b)は提案低消費電力フィルタの測定結果とシ
ミュレーション結果である. コモンレベルのずれが生じたが,ほぼ同じような出力が得たことが確認
できた.
図 5.29は提案したフィルタ回路の周波数特性の測定結果である. カットオフ周波数は 35MHzで
ある.
表 5.4に入力信号が1MHz, 200mVppの場合の従来回路と検討回路の消費電力のシミュレーション
と測定結果の比較を示す. 実測で検討回路はトランジスタサイズを最適化した従来回路に比べて消費
電力が 27%削減できたと分かる. 消費電力の測定データはフィルタ本体と出力バッファ回路の消費
電力の総和からバッファ回路単体の消費電力を引いたものである. 検討回路の出力コモンモード電圧
が従来回路より 20mV 高いため, チップ内部のバッファバイアス電圧が変わり, 検討回路の出力バッ
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図 5.26 提案回路のチップ写真
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図 5.27 チップの時間測定セット
ファの消費電力が多くなり消費電力削減がシミュレーション結果より小さくなった.
5.1.4 マルチチャンネルに対応するGm-Cバンドパスフィルタ回路
１つの変調回路に対し,様々の通信規格に従った周波数やバンド幅が異なる入力信号を処理する場
合,最も簡単な方法は幾つかのループフィルタを用意し,入力信号によって対応したフィルタを用い
て信号処理することである. しかしこの方法ではループフィルタを追加することによって大変大きな
消費電力が必要となる. 低消費電力の要求に答えるため本研究では,提案した低消費電力バンドパス
Gm-Cフィルタがインバータにより構成したことを利用し,各回路にインバータのタンクを用意する
ことでバンドパスフィルタの中心周波数を変換させることを検討した. インバータタンクを追加した
フィルタのブロック図は次のようになる.
図 5.30から示したようにインバータタンクはスイッチとインバータで構成する. インバータのサイ
ズを 1 : 2 : 4 : · · · : 2N にすることでスイッチの制御によってバンドパスフィルタの中心周波数はデ
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(a):Test result of original LPF (b):Test reult of proposed LPF
図 5.28 時間測定の結果比較
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図 5.29 提案回路の周波数測定結果
ジタル的に可変する. デジタル制御が簡単にできると言う点とインバータタンクが簡単に設計できる
の点からインバータタンクで構成したバンドパスフィルタがマルチチャンネル入力信号に十分対応で
きる. 図 5.31はインバータタンクが3ビットの場合での提案バンドパスフィルタ回路の中心周波数の
変化を SPICEシミュレーションした結果である.
また中心周波数を可変させるため,容量値を変化させることも有力な方法である,インダクタータン
クと容量タンクを組み合わせをすることでフィルタの中心周波数の可変範囲が拡大すると考えられる.
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図 5.30 インバータタンクを追加した提案バンドパスフィルタ
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図 5.31 インバータタンクを追加した提案バンドパスフィルタの周波数特性
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表 5.4 消費電力の比較表.
LPF with Original LPF with Optimize Proposed
Nauta OTA Nauta OTA LPF
Simulation 18.6mW 11.4mW 8.3mW
Measurement N/A 11.4mW 8.1mW
5.2 RF DACの設計
連続時間変調回路のDACを設計する際,クロックジッタによる変調回路のSNRの劣化の影響を主
に注意しなければならない.今まで変調回路の中でジッタの問題を解決するためにジッタの少ないサ
ンプリングクロックを作ったり,オーバーサンプリング技術を用いて信号帯域内のノイズを削減した
りするような努力をしてきた. 4.2.1節で説明したようにRF DAC回路を用いることでジッタの影響
を補正できる.
RF DAC回路の回路図は図 5.32で示す. 図 5.32からトランジスタM1は電流源である. 制御信号
fosc
Switch
Driver
M1
M2 M3
Ioutp
Ioutn
Dout
fs
X
図 5.32 RF DACの回路図
は外から与えられたサイン波信号foscである.M1は 1/f ノイズを削減するため,強反転領域で動作さ
せる.またM2,M3はスイッチであり,変調回路のデジタル出力によって制御される. M2,M3のサイ
ズを大きくすれば,抵抗 rdsや gmが大きくなる.一方ノード Xでの寄生容量も増える,このトレード
オフを考慮した上で出力インピーダンスを最大になるようにM2,M3のサイズを決める. RF DACの
出力 Ioutp, Ioutnはループフィルタの電流加算回路に入力される.
電流源を制御する信号の周波数foscとサンプリング周波数fsの関係によって,RF DAC回路のゲイ
ン特性が違う,この点では本研究のサブサンプリング技術を用いた連続時間 ΔΣAD変調回路において
重要な意味を持つ. それは入力周波数がサンプリング周波数の 3/4倍の周波数範囲で RF DACの出
力を減衰しないように制御信号の周波数 fosc とサンプリング周波数 fsの比を決めることである. こ
の特性は変調回路の信号伝達関数に影響するため,設計時特に注意しなければならない.
例として,図 5.33はRF DACのインパルス応答を示す,異なる foscと fsの比によって,異なる出力
波形が出力される. また図 5.34は図 5.33の応答のゲイン・周波数特性を示す.
図 5.34から分かるように,図 5.33の (c)での fosc = 2fsの条件で,RF DACの出力は fin = 34fsの
周波数領域でゲインが最大となる.このグラフは図3.9の RF DACのパワースペクトラムと同じよう
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図 5.33 RF DACのインパルス応答
図 5.34 RF DACの周波数特性
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な結果となる.
RF DACを用いる場合の利点は次のようになる.
(1):高周波,大振幅の信号を直接に出力することができる. 本研究の設計上,入力信号周波数 fin =
2.4GHz,サンプリング周波数は fs = 3.2GHz,これによって,RF DAC の制御電流周波数 fosc =
6.4GHzとなり,RF DACを用いる場合,このような高い周波数信号を直接に処理することができる.
回路構成が簡単であるため,低消費電力化につながる.
(2):ランダムジッタに対する感度が低い.
(3):図 5.32のスイッチM2,M3の寄生容量Cgsのデジタル信号の電荷フェード・スルー効果の感度
を低減することができる. RF DACでは電荷のフェード・スルーが入力に戻されるので,出力に歪み
を加えない.
図 5.35はサンプリングクロック信号,電流制御信号,RF DACが共に理想の場合のRF DACのSPICE
シミュレーションの出力波形を示す. 理想な RF DACは Verilog-Aによるモデルで構成したもので
ある.
RF DAC output
Dout
Fosc
sampling clock
図 5.35 理想状態の RF DACの出力波形
図 5.35から分かるように,サンプリングクロックの立ち上りで,デジタル入力Doutの値が 1か 0か
によってRF DACの出力は電流制御信号 fosc に同じ位相持つかまた逆の位相を持つことになる. 実
際にMOSトランジスタで RF DAC回路を構成する際,信号遅延や電流駆動能力などの問題があり,
実際のRF DAC回路は図 5.36で示す.
図 5.36から分かるように,電流の駆動能力を高めるために,RF DACの差動ペアを２つ使用した,
このように fosc = 6.4GHzの場合,0.18μmCMOSでも RF DAC回路が動作することができる. こ
こで,fosc B は foscの位相反転した信号である.またDoutp, Doutnは変調回路のデジタル出力信号であ
り,RF DACの入力信号である.
図 5.36を用いて,0.18μmCMOSを使用し,SPICEシミュレーションによるRF DAC回路単体の解
析を行った. その結果は図 5.37で示す.
図 5.37から分かるようにRF DACの入力Doutp, Doutnの変化によって,CMOSで構成したRF DAC
回路が動作するが,MOSスイッチの切り替えによってスイッチングノイズが現れ,変調回路のSNRに
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図 5.36 本研究で設計した RF DAC回路
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図 5.37 本研究で設計した RF DAC回路の SPICE解析結果
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影響する.
5.3 変調回路内部ADCの設計
本研究ではシングルビットの変調回路の設計を目標としたので,内部ADCは 1ビットのAD,即ちコ
ンパレータである. 変調回路の内部ADCで発生するノイズはノイズシェーピングによって減衰する
ので,本研究で設計する内部ADの関し,最も重要な要求は高速動作できると言うことである. 現実的
には,0.18μmCMOSのプロセスでサンプリングクロック 3.2GHzで動作するのはとても困難である.
本研究では良く用いられる高速コンパレータをベースにコンパレータ回路の設計を行った [12],[13].
コンパレータ回路はコンパレータ回路とラッチ回路によって構成する. コンパレータ本体は図5.38
で示す.
Vdd
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M4 M5
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Vinp
Vclk
Vinn
Vclk_b
Vbias
Voutp
Voutn
Vclk_b
M10
図 5.38 コンパレータ本体
図 5.38はプリアンプ+ラッチの構造となり,M1 ∼M5がプリアンプを構成し,初段のゲインをもた
らす. M4,M5はダイオード接続をしており,抵抗として動作する.M9は定電流源であり,コンパレー
タ回路に電流を供給する. M7,M8は正帰還回路を構成し,ラッチ回路を構成する. M10はスイッチと
して動作し,高速オーバードライブリカバリのために動作する. V clkbがハイの場合,出力 Voutp, Voutn
は同じ電位になり,回路はリセットモードに入る. V clkbがローの場合,M7,M8がラッチの動作を行い,
またM6もオンとなり,回路はラッチモードに入る.
コンパレータの出力に図 5.39で示すようなRSラッチ回路を接続させる. RSラッチ回路は高速コ
ンパレータに良く用いられるラッチ回路である. その動作は次のようになる.
S = 1, R = 0 =⇒ Q = 1, Qb = 0
S = 0, R = 0 =⇒ Q = 1, Qb = 0
S = 0, R = 1 =⇒ Q = 0, Qb = 1
S = 0, R = 0 =⇒ Q = 0, Qb = 1
S = 1, R = 1 =⇒ Q = 0, Qb = 0
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図 5.39 RSラッチ回路
RSラッチ回路を用いることによって,新たに信号遅延を作ることになるが,コンパレータ前端でラッ
チされた出力信号が一気に電源とグランドまでラッチされる. 図 5.40はコンパレータ単体の 0.18μm
CMOS プロセスによる SPICEシミュレーション解析の結果を示す.
delay
Voutp/voutn_ideal
Voutp/voutn_cmos
Vinp/vinn
Vclk
図 5.40 内部 ADCのシミュレーション結果
図 5.40の V inp/V innは周波数 2.4GHz,振幅 400mV ppの入力信号であり, V clkは周波数 3.2GHz
のサンプリングクロックである. また V outp/V outn idealはVerilog-Aによるコンパレータの理想モ
デルでの出力信号である. V outp/V outn cmosは実際 0.18μm CMOS プロセスにより図 5.38のコン
パレータ単体+図 5.39のラッチ回路の SPICEシミュレーションの結果である.
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第 6 章
連続時間サブサンプリングΔΣAD変調回路のシステ
ム設計
前章では連続時間サブサンプリングΔΣAD変調回路のループフィルタ,内部DAC,内部ADCと言
う要素回路の設計述べた. 本章はそれらの要素回路を用いて,システム設計の詳細と解析の結果を紹
介する. はじめにVerilog-Aによるシステムモデルの解析を述べ,次にMOSトランジスタレベルの設
計と解析を紹介する.
6.1 ビヘイビアモデルによるシステム設計
ΔΣAD変調回路のシステム設計は今まで主にMatlabなどの数学計算ツールを用いて,伝達関数レ
ベルで変調回路の特性を解析し,仕様に満足するように各パラメータの値を変化させ,最終的に仕様に
満たすようなモデルをMOSトランジスタレベルで作り出し,システム設計を完了させた. [1],[2]この
手法は離散時間ΔΣAD変調回路の設計においてすでに完成度が高く,短時間,また精度良くシステム
設計を支えきた. 連続時間のΔΣAD変調回路では今までのやり方だけでアナログ的な特性を全て表
現することは難しい. 本研究ではVerilog-Aツールを用いて,システム設計を行った.
6.1.1 Verilog-Aによるモデリング
Verilog-A,Verilog-AMSなどの言語は SPICEなどのアナログシミュレータと組み合わせて使用する
アナログHDLである. ビヘイビア・モデリングの構築によって,複雑なアナログ/ミックスド・シグ
ナル回路およびモデルを,容易に設計,検証することが可能になる [3],[5]. 特に本研究の目標である連
続時間サブサンプリングΔΣAD変調回路の設計において,SPICEなどのシミュレータを用いて,MOS
トランジスタレベルの回路とモデリングされた回路が一緒に解析できるのがとても便利である.
図 6.1はVerilog-Aによる連続時間変調回路のブロックモデル図である. この図の中の全ての素子は
Veriog-Aによるモデルであり,差動回路として表現されている. Adderブロックは入力信号とフィー
ドバックされた信号の加算するブロックである. Gainブロックはパラメータ値を調整するブロック
である.
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図 6.1 Verilog-Aによる変調回路のシステムブロック図
6.1.2 Verilog-AによるモデリングのSPICE解析結果
図 6.1を用いて,SPICEシミュレーションによるシステム解析を行った. シミュレーション条件は以
下となっている.
入力信号周波数:fin = 2.4GHz （詳細は fin = 3.2GHz× 2
16×3/4−1
216
）
入力信号振幅：Vpp = 100mV ,コモンモード電圧：0.9V
サンプリング周波数：fs = 3.2GHz
RF DAC制御信号周波数：fosc = 6.4GHz
この条件で時間解析の結果は図6.2で示す. この図のDoutputは変調回路のデジタル出力である. こ
の信号の FFT解析によって,変調回路のシステムパワースペクトラムを得ることができる.
Input
Doutput
sampling clock
図 6.2 Verilog-Aによる変調回路の時間解析結果
図 6.3は変調回路のVerilog-AによるモデリングのFFT解析結果である. 表示されているのは出力
信号のパワースペクトラムである. 横軸はサンプリング周波数と入力信号周波数の比であり,縦軸は
デシベルで表示する出力パワーである. 結果から分かるように fin/fs = 3/4あたりの周波数範囲で,
帯域内のノイズが帯域外にシェーピングされる.
Verilog-Aによるモデリングされた連続時間サブサンプリングΔΣAD変調回路の SNDRとMatlab
によるモデリングされた連続時間サブサンプリングΔΣAD変調回路のSNDR,またMatlabによるモ
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図 6.3 Verilog-Aによる変調回路のパワースペクトラム
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図 6.4 ΔΣAD変調回路の SNDR比較
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デリングされた等価離散時間ΔΣAD変調回路の SNDRの比較は図 6.4で表示される.
図 6.4の結果からMatlabによるモデリングされた連続時間サブサンプリング ΔΣAD変調回路の
SNDR,またMatlabによるモデリングされた等価離散時間 ΔΣAD変調回路の SNDRはほぼ一致し
ていることが分かった. またオーバーサンプリングレートが低い場合,３つのモデリングされた変調
回路の SNDRはほぼ一致しており,オーバーサンプリングが高い場合,Verilog-Aによるモデリングさ
れた連続時間サブサンプリング ΔΣAD変調回路の SNDRのほうが低い,それは SPICEシミュレー
ションによる回路の時間解析の場合の精度とデータの取り方によるものと考えられる.
6.1.3 トランジスタレベルの変調回路システム設計
連続時間サブサンプリングΔΣAD変調回路の全ての回路素子をVerilo-Aによるモデリングされた
システム設計と解析を行った後,回路素子をMOSトランジスタレベルの回路に置き換え,システムの
解析結果を述べる.
ループフィルタをトランジスタ回路に置き換えたシステム解析
連続時間サブサンプリングΔΣAD 変調回路の中で最も重要な素子であるバンドパスループフィ
ルタを 5.1.2節で紹介した図 5.13で示した本研究で提案した低消費電力バンドパスフィルタを用い
て,Verilog-Aでモデリングされたループフィルタを置き換え,回路解析を行った. 変調回路の設計に応
じ,周波数解析（AC解析ではなく,入力信号の周波数を変えて,時間解析で出力信号のゲインをグラ
フにした解析である. ）で得られたループフィルタのQ値はQ ≈ 40である.
図 6.5が連続時間サブサンプリング ΔΣAD変調回路のループフィルタをMOSトランジスタで構
成した提案した低消費電力バンドパスフィルタに置き換えた場合の変調回路の時間解析結果となる.
Doutp, Doutnは変調された出力デジタル信号である.
Voutp
Voutn
Vclk
図 6.5 CMOSループフィルタで構成したΔΣAD変調回路の時間解析結果
図 6.6は図 6.5で得られたデジタル出力を FFT計算によって求められた変調回路の出力パワースペ
クトラムである. 同様に帯域内 (fin = 3/4fs)のノイズがシェーピングされたことが確認できた.
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図 6.6 CMOSループフィルタで構成したΔΣAD変調回路のパワースペクトラム
図 6.7は連続時間サブサンプリングΔΣAD変調回路のループフィルタをMOSトランジスタで構
成した.提案した低消費電力バンドパスフィルタに置き換えた場合の変調回路のSNDRとQ = 40で
設定したVerilog-Aによるモデリングされたループフィルタで構成した変調回路の SNDRも結果を示
す. 図 6.7から２つの SNDRの結果はほぼ一致していることが分かった. MOSトランジスタで構成
したループフィルタの変調回路のSNDRが多少高い値になるのは提案したループフィルタのQ値は
40より高いためであると考えられる.
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図 6.7 ΔΣAD変調回路の SNDRの比較
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ALL CMOSによる回路構成の解析結果
本節では前章で述べたCMOSループフィルタ,コンパレータ,RF DACを用いて連続時間変調回路
を設計し,その解析結果を示す. 図 6.8は ALL CMOS連続時間変調回路のブロックである. 回路の解
Loop Filter ADC
DACGain
Vin Dout
fs
fosc
図 6.8 ALL CMOS ΔΣAD変調回路のブロック図
析条件は 6.1.2章で示した条件と同様である.解析の結果は次のグラフで示す.
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図 6.9 ALL CMOS ΔΣAD変調回路の出力パワースペクトラム
図 6.9はALL CMOS連続時間変調回路の出力パワースペクトラムであり,図 6.10はその信号帯域
の拡大図である.図 6.10から分かるように信号帯域でのSFDRは 50dBである.
また図 6.9は ALL CMOS ΔΣAD変調回路の SNDRの結果の比較を示す,サンプリング技術を用
いたQ=40の変調回路のMatlab結果に比べ, ALL CMOS連続時間サブサンプリングΔΣAD変調回
路でもほぼ同様な SNDR を得られた.本研究で提案した方法の有効性を確認した.
また消費電力の内訳について,表 6.1で示す,変調回路の電源電圧は1.8Vである. 表 6.1から提案す
る ALL CMOS連続時間サブサンプリング ΔΣAD変調回路は低消費電力であることがわかった,ま
たインダクターを用いてないため,回路面積を小さくすることができた.
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-50 dB
図 6.10 ALL CMOS ΔΣAD変調回路出力パワースペクトラムの拡大図
図 6.11 ALL CMOS ΔΣAD変調回路の SNR結果比較
6.2 ALL CMOSによる４次連続時間ΔΣAD変調回路の構成と解析結果
TSMS0.18μmCMOSプロセスに用いて４次サブサンプリング連続時間ΔSigmaAD変調回路の設
計を行った.図 6.12はそのモデル図である. ループ発振回路,RFDAC回路コンパレータ回路は前章で
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表 6.1 ALL CMOS ΔΣAD変調回路の消費電力
回路 消費電流 消費電力
ループフィルタ 10.8mA 19.4mW
コンパレータ 2.5mA 4.5mW
RF DAC 3mA 5.4mW
Summary 15.5mA 29.4mW
Loop Filter 1 ADC
DAC
Vin Dout
fs
fosc
Loop Filter 2
Digital Filter
a b
図 6.12 提案する４次連続時間ΔΣAD変換回路のモデル図
紹介した回路を用いて,システム設計を行った.Cadence社で提供されたSpectreシミュレーターを用
いてシステム解析を行った.解析条件は 2次連続時間ΔSigmaAD変調回路と同様である. 提案回路
の出力パワー特性は次のグラフで示す.
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図 6.13 提案回路の出力パワー特性
図 6.14は提案回路の SNDR結果を示す,虚線はMatlab解析の結果であり, 実線に SPICE解析の
結果である.2つの結果の比較をみると分かるように SPICE解析の結果はMatlab解析の結果より劣
るが,SPICE解析でも高い SNDRを得られることが確認できた.
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図 6.14 提案回路 SNDR特性
表 6.2は近年出版された高速連続時間バンドパスΔΣAD変調回路の研究論文と本研究で提案する
高速サブサンプリングΔΣAD変調回路の結果比較である.この表から本研究で提案したΔΣAD変調
回路は高速,低消費電力,高分解能であることが分かった.
表 6.2 高速連続時間バンドパスΔΣAD変調回路の研究論文と本研究の結果比較.
時間 タイプ fc(GHz) fs(GHz) SNR(dB) Power(mW ) プロセス
2003 4次CT BP 1.3 4.3 62 6200 Inp HBT
1998 4次CT BP 1 4 59 350 0.5μmSiGe
2000 4次CT BP 1 4 50 550 0.5μmSiGe
1997 4次CT BP 0.8 3.2 55 1800 GaAs
2007 4次CT BP 0.9 3.8 59 75 0.25μmSiGe
2007 4次CT BP 2 40 72 1600 0.25μmSiGe
2008 4次CT BP 2.4 3 40 40 90nmCMOSLCResonator
This Work 4次CT BP 2.4 3.2 60 50 180nmCMOS
6.3 消費電力に関する見積もり
本研究の目的はBluetoothといった無線通信システムの仕様を満足し,アナログ領域で周波数変調
せずに直接AD変換できる変換回路を設計することである.前章で示したようにBluetoothの規格を
満たすため,信号帯域内のSNRを 100dB以上が必要である,本研究で設計した1ビット,4次連続時間
サブサンプリングΔΣAD変調回路ではその仕様を満足せず,変調回路の次数と内部ADC,内部DAC
のビット数を上げ回路設計する必要がある.回路設計する前に,仕様に満たす変調回路の消費電力を見
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積もる必要がある. 変量回路内のループフィルタのQ値が 40の場合, 多ビット,多次連続時間サブサ
ンプリングΔΣAD変調回路の SNQR の計算結果を次のグラフで示す.
図 6.15 多ビット,多次連続時間サブサンプリングΔΣ AD変調回路の SNQRの計算結果
図 6.15から分かるように,Bluetoothの SNR仕様を満たすために, 6次,3ビット連続時間サブサン
プリングΔΣ AD変調回路の設計が必要である.また表 6.1の消費電力の結果から消費電力の見積も
りができる. 6次のシステムでは,ループフィルタが３つ必要となり,3ビットの内部 ADと RF DAC
の場合でフラッシュ型の内部ADの場合はコンパレータとRF DACはそれぞれ 8個が必要である.表
6.1の消費電力の結果から計算すると,Bluetoothぼ仕様に満たすために約74.4mAの電流が消費され,
電源電圧が 1.8Vの場合 137.5mWの消費電力が必要となる.しかしマルチビットの変調回路を設計す
る際,非線形性などの影響を緩和するため新たな回路を追加することがある.このために消費電力はさ
らに増える可能性がある. また本研究では 0.18μm CMOSのプロセスを用いて回路設計を行ったの
で, プロセスの進化によって将来的に 90nm CMOSや 65nm CMOSを用いてシステム設計すること
が可能となれば消費電力のさらなる低減が可能となる.
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第 7 章
総括
本章では本論文を総括し,今後の検討課題を述べる.
7.1 総括
本研究ではソフトウェア無線を携帯通信システムに用いることを目標とし,その実現のための高速
連続時間サブサンプリングΔΣAD変調回路の設計に関する研究を行った. 連続時間ΔΣAD変調回路
の高速化,高性能化と言った課題に対し,本研究では以下の手法を提案した,2次および４次のΔΣAD
変調回路の設計をし,Matlab及び SPICEシミュレーションによって提案手法の有効性を確認した.
• 高い信号帯域で変調回路の構成に対し,サンプリングクロック周波数を減らすため,本研究では
RF DAC回路を用いたサブサンプリング技術 (fin = 34fs)による連続時間変調回路の設計を
行った.
• サブサンプリング技術を用いて変調回路を構成する際, 変調回路内のループフィルタの有限 Q
値により,変調回路のSNRを劣化させる原因を明確化し,SNRを向上させる手法を提案した,提
案回路の有効性を確認した.
• 高速連続時間 ΔΣAD変調回路のループ遅延により変調回路の SNRを劣化させる問題に対し,
本研究ではパラメータの調整とフェードフォワード構成の提案を行い,提案回路のループ遅延に
対する有効性を確認した.
• 変調回路の回路面積を小さくし,また消費電力を削減するため,本研究では変調回路内ループフィ
ルタに対し,低消費電力 Gm-C バンドパスフィルタの構成を提案し, 試作チップの測定により,
提案回路の消費電力削減の有効性を確認した.
7.2 今後の課題
今後の課題として次のような事項が挙げられる.
• 高精度を実現するため,提案したサブサンプリング高速連続時間ΔΣAD変調回路の内部ループ
フィルタの次数をあげた変調回路の設計を検討する.
• 提案回路のチップ化を実現し,回路の動作を確認し,また精度,消費電力などの測定評価を行う.
105
付録 A
有限Q 値を持つRF DACを用いた連続時間変調回
路と離散時間変調回路の等価計算
この付録では1次連続時間ΔΣ AD変調回路のループフィルタのQ値が有限の場合のNTFの計算
を行い, 等価離散時間のNTFにマッピングした導出結果を示す.
A.1 Modified Z 変換
第 4.1節で示した連続時間回路と離散時間回路の等価計算は両者オープンループの同じノードのイ
ンパルス応答を利用し,計算を行った.この計算方法は連続時間回路と離散時間回路のインパルス不変
変換 (Impulse invariant transformation)と言う. この方法はNTZ,RZ DACを用いた連続時間回
路システムの等価計算には精度良く計算が出来た. またQ値が無限大のRF DACを用いた連続時間
システムにも正しく等価計算できた. しかし,Q値が有限の場合,その計算量はかなり大きくなり,計
算は不便となる. ここで,z変換を用いて計算することが便利である.
A.1.1 z 変換
z変換も基本的に信号のインパルス応答を用いて変換を行う計算である. ある連続時間信号x(t)が
理想サンプリングされた後の離散時間信号を x(n)とする. x(t)のインパルス応答 x(n)を図 A.1で
示す.
x(t)
Ts
x(n) Impulse
modulator
delta T(t)
x(t) x(n)
t
T 2T nT
x(nT)
t
x(T) x(2T)
x(t)
図 A.1 連続時間のインパルス応答
インパルス信号 δT (t)は次のように表示できる.
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δT (t) =
∞∑
n=0
δ(t− nTs) = δ(t) + δ(t− Ts) + · · · δ(t− nTs) (A.1)
この場合,離散時間信号 x(n)は次のように表示する.
x(n) = x(t)δ(t) + x(t)δ(t− Ts) + · · ·x(n)δ(t− nTs) (A.2)
x(n)のラプラス変換は次のように示す.
X(s) =
∑
poles of x(λ)
[
residues of X(λ)
1
1− e−Ts(s−λ)
]
(A.3)
ここで,z = esTs に変換することによって,式 A.3が次のように z変換される.
X(z) =
∑
poles of X(λ)
[
residues of X(λ)
1
1− z−1eTsλ
]
(A.4)
A.1.2 Modified z変換
またシステムに遅延が生じる場合,式 A.5のようになる.
X(z,m) = z−1
∑
poles of X(λ)
residues of X(λ)emλTs
1
1− z−1eλTs (A.5)
式 A.5はModified− z変換である.
RF DACの伝達関数は式 4.26を示したように次のようになる.
HRFDAC(s) =
1
2
(
1− e−s 12Ts
)2(1
s
− s
s2 + 4ω2
)
(A.6)
式 A.6の中で e−s
1
2
Ts の項があり,それは 12Tsの遅延を持つことを意味する. 即ち,RF DACを用い
たシステムの離散時間システムに等価する計算は式A.5のModified− z変換を用いて計算する必要
がある.
A.2 RF DACを用いた1次サブサンプリング連続時間バンドパスΔΣAD
変調回路の等価変換
RF DACを用いた 1次サブサンプリング連続時間バンドパスΔΣAD変調回路とそのオープンルー
プのブロック図は図A.2で示す.
図 A.2 で示す連続時間 1 次バンドパス ΔΣAD 変調回路のオープンループ伝達関数 Hloop(s) =
Hc(s) · Hdac(s) とする. その離散時間等価伝達関数をHloop(z)とすると, 連続時間 1次バンドパス
ΔΣAD変調回路のノイズ伝達関数 (NTF)は次の式で表せる.
NTF =
1
1 + Z[Hloop(s)]
=
1
1 +Hloop(z)
(A.7)
RF DACの伝達関数Hdac(s)は式A.6で表し,２つの式に分けられる.
Hdac(s) = Hdac1(s) ·Hdac2(s) (A.8)
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y(n)
v(t) v(n)
y(t)
Hc(S)
y(n) v(n)
fs=1/Ts
X(t)
fs=1/Ts
Hc(s) ADC
HRFDAC(s)
-
(a):CT model with RF DAC
 (b):CT open loop with RF DAC
HRFDAC(s)
Hloop(s)
図 A.2 連続時間変調回路とそのオープンループのブロック図
ここで
Hdac1(s) =
1
2
(1− e− 12sTs)2 = 1
2
(1− 2e− 12sTs + e−sTs) (A.9)
Hdac2(s) =
4ω2s
s(s2 + 4ω2s )
(A.10)
ここで e−sTs = z−1として計算を行うと
Hdac1(s) =
1
2
(1 + z−1)− 1
2
(2e−
1
2
sTs) (A.11)
Hdac1p(s) = 12 (1 + z
−1)と定義し,Hdac1m(s) = 12(2e
− 1
2
sTs)と定義すると
Hdac1(s) = Hdac1p(s)−Hdac1m(s) (A.12)
Hloop(s)をHloop(s) = Hloop1(s)−Hloop2(s)
表示することができる. Hloop1(s)とHloop2(s)が次のように表現できる.
Hloop1(s) = Hc(s)Hdac1p(s)Hdac2(s) (A.13)
Hloop2(s) = Hc(s)Hdac1m(s)Hdac2(s). (A.14)
(A.15)
ここでHd(s) = Hc(s)Hdac2(s)と表すと次のようになる.
Hd(s) =
a · ω0s + b · ω20
(s− s1)(s− s2)
4ω2s
s(s2 + 4ω2s)
(A.16)
即ち
Hloop1(s) = Hdac1pHd(s)
Hloop2(s) = Hdac1mHd(s)
に表せる. それを離散時間伝達関数にマッピングする場合,その等価伝達関数を次の式で表す.
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Hloop1(z) = Z[Hdac1p(s)Hd(s)] (A.17)
Hloop2(z) = Z[Hdac1m(s)Hd(s)]. (A.18)
Hloop1(z)は z変換によって計算する,Hdac1m(s)の中に e−
1
2
sTs があるが,これは 0.5Tsの遅延を意味
し, 遅延がΔT の場合,計算上Δ = 1−mになる. Modifed-z変換を用いてHloop2(z)の計算を行う.
Hloop1(z) =
1
2
(1 + z−1)
N∑
n=1
Res
s = sn
Hd(s)
1− esTsz−1 (A.19)
Hloop2(z) = z−1
N∑
n=1
Res
s = sn
emsTs
Hd(s)
1− esTsz−1 . (A.20)
(A.21)
ここでm = 0.5である.Hd(s)の留数は 0, s1, s2,±2jωである. 各留数に対し計算を行う,
Z[Hd(0)] =
b
1− z−1 , (A.22)
Z[Hd(s1)] =
C3 + jC4
C1 + jC2
1
1− z−1es1ω0Ts , (A.23)
Z[Hd(s2)] =
C3 − jC4
C1 − jC2
1
1− z−1es2ω0Ts , (A.24)
Z[Hd(2jω)] =
b + 2jγa
C5 − jC6
1
1− z−1ej2ωTs , (A.25)
Z[Hd(−2jω)] = b− 2jγa
C5 + jC6
1
1− z−1e−j2ωTs . (A.26)
(A.27)
ここで,各パラメータの値は次のようになる.
ω = 2πTs (正規化したサンプリング角周波数)
γ = 4/3(サブサンプリング係数)
ω0 = γω, tu = α2 − β2 + 4γ2.
C1 · · ·C6は次のようになる.
C1 = −2γ2(tu + 2α2)
C2 = 2αβ(tu − 2β2)
C3 = (aα+ b)4γ2
C4 = 4γ2aβ
C5 = −2(1− 4γ2)
C6 = −8αγ
またHd(z) = Z[Hd0] + · · ·+ Z[Hd(−2jω)]とするとHd(z)は次のようになる.
Hd(z) =
tp3 − tp4z−1
1− f1z−1 + f2z−2 +
tp8
1− z−1 (A.28)
ここで,
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f1 = 2cos(βω0Ts)eαω0Ts ,
f2 = e2αω0Ts
tp1 = C1C3 +C2C4, tp2 = C1C4 −C2C3,
tp3 =
2tp1
C21+C
2
2
,
tp4 =
2eαω0Ts (tp1cos(βω0Ts)+tp2sin(βω0Ts))
C21+C
2
2
,
tp5 = bC5 − 2γaC6, tp6 = bC6 + 2γaC5,
tp7 =
2tp5
C25+C
2
6
,
tp8 = tp7 + b.
Hloop2(z)の計算に当たって,Hd(z)はModified-z変換によって計算され, Hd(z,m)と表示する. 同
様に各留数に対し計算を行う.
Z[Hd(0, m)] =
b
1− z−1 , (A.29)
Z[Hd(s1, m)] =
C3 + jC4
C1 + jC2
ems1ω0Ts
1− z−1es1ω0Ts , (A.30)
Z[Hd(s2, m)] =
C3 − jC4
C1 − jC2
ems2ω0Ts
1− z−1es2ω0Ts , (A.31)
Z[Hd(2jω,m)] =
b + 2jγa
C5 − jC6
em2jωTs
1− z−1ej2ωTs , (A.32)
Z[Hd(−2jω,m)] = b− 2jγa
C5 + jC6
e−m2jωTs
1− z−1e−j2ωTs (A.33)
(A.34)
ここで
Hd(z,m) = Z[Hd0, m] + · · ·+ Z[Hd(−2jω,m)] = tp9 − tp10z
−1
1− f1z−1 + f2z−2 +
tp12
1− z−1 (A.35)
と計算できる. 各パラメータの値は次のようになる.
tp9 =
2emαωTs (tp1cos(mβω0Ts)−tp2sin(mβω0Ts))
C21+C
2
2
tp10 =
2e(1−m)αωTs (tp1cos((1−m)βω0Ts)+tp2sin((1−m)βω0Ts))
C21+C
2
2
tp11 = 2
tp5cos(2mωTs)−tp6sin(2mωTs)
C25+C
2
6
tp12 = b+ tp11
これらの計算によって,オープンループの伝達関数Hloop(s)の等価離散時間伝達関数Hloop(z)は以
下のように計算できる.
Hloop(z) = Hloop1(Z)−Hloop2(z) = 12[(1 + z
−1)Hd(z)− 2z−1Hd(z,m)] (A.36)
m = 0.5,ω = 2πを代入すると,tp8 = tp12が分かる. Hloop(z)を計算すると
Hloop(z) =
1
2
(
tp3 + tp13z−1 + tp14z−2
1− f1z−1 + f2z−2 + tp8) (A.37)
ここで,tp13 = tp3 − tp4 − 2tp9,tp14 = 2tp10 − tp4
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連続時間１次ΔΣAD変調回路の z領域での等価NTFの式にHloop(z)を代入し,NTFは次のように
表現できる.
NTF =
1− f1z−1 + f2z−2
d1 + d2z−1 + d3z−2
(A.38)
ここで
d1 =
tp3 + tp8
2
+ 1 (A.39)
d2 =
tp13
2
− f1( tp82 + 1) (A.40)
d3 =
tp14
2
+ f2(
tp8
2
+ 1) (A.41)
(A.42)
となる. この計算によってサブサンプリング技術 (fin = 34fs) によりRF DACを用いた連続時間１次
ΔΣAD変調回路の等価離散時間NTFが得られる. またデジタルフィルタを追加した場合やループ遅
延を考慮する場合のNTFは以上の計算によって算出することができる.
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付録 B
解析データ処理の詳細
この付録では１次サブサンプリング連続時間ΔΣAD変調回路のMatlab, Verilog-Aまた SPICE
による回路解析の出力データ処理の仕方を説明する.
B.1 入力信号周波数の処理
Matlab,Verilog-Aまた SPICEシミュレータによる回路解析を行うとき, サンプリングクロックの
周波数を最初に決め,サンプリング周波数と入力信号の比率によって入力信号の周波数を決める.本研
究ではサンプリングクロック周波数をfs = 3.2GHzと決め,入力信号周波数はサンプリング周波数の
3/4であるサブサンプリング技術を用いて設計を行う時の入力周波数は次のように表すことが出来る.
fin =
N − 1
N
× 3
4
× fs (B.1)
式B.1の中のNはデータ処理を行うときに用いられるサンプリングポイントの数である. 本研究で
はN = 214 = 16384にした.そうするで入力信号周波数は2.4GHzに近い値を入力する.
B.2 出力データの処理
B.2.1 解析時間の決め方
サブサンプリング連続時間バンドパスΔΣ AD変調回路の Verilogや SPICEシミュレーションを
行うとき,サンプリングクロック周期は Ts = 312.5psである.解析の設定時間はサンプリングポイン
トの数Nに決まる.N = 214 = 16384の場合,解析の設計最短時間は
T = Ts ×N = 5.12us (B.2)
となる.シミュレーション時間に余裕を持たせるため,本研究では解析の設計時間を 7.5usにした.
B.2.2 出力データ処理の仕方
シミュレーションによって得られたデータは時間解析のデータであるため,FFTにより出力データ
の周波数領域での特性を分析するため,データをMatlabによる処理が必要である.Matlabのソース
ファイルは次のように記述される.
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FFT CT Delta Sigma ADC (ファイル名)
clear all;
clc;
close all;
Data = xlsread(′C : /matlab− sim/DS −ADC/FFT − 1.xls′); (EXCELのデータを読み込む)
Data1 = load(′out− cm4′); (直接ファイルを読み込む)
len = 214; (データの長さ)
a = 1; (データ採る時の最初ポイント)
Data1 = Data1(a : (a+ len− 1), :);(採ったデータ)
xarray = 1 : len;
vout1 = Data1(xarray, 2)− 0.9; (0/1.8Vのデータを-0.9V/0.9Vに変換)
FFT1 = fft(vout1, length(Data1))./(length(vout1)/2); (FFT変換)
P1 = abs(FFT1).2; (パワーを計算)
dB1 = 10 ∗ log10(P1); (dBに変換する)
x1 = 0 : 1/(length(Data1)− 1) : 1; (周波数正規化)
figure (1); (グラフで表現)
plot(x1,dB1);grid on;
title(’Output Power Spectrum’);
xlabel(’Frequency(Fin/Fs)’);
ylabel(’Power[dB]’);
AXIS([0.5 1 -100 0]);
SNDRを計算する:
nn = 14;
Fs = 2nn; (サンプリング周波数)
Ts = 1/Fs;
A = 1;
Fin = Fs ∗ 0.75− 1;
sig − ct1 = P1(Fin + 1, :); (信号のパワー)
os = 1 : 8;
OSR = 2.os;
BW = Fs/2./OSR; (バンド幅)
for n =1:8;
band− ct1(n, :) = sum(P1(Fin+ 1− BW (n)/2 : Fin+ 1 +BW (n)/2, :)); (帯域内の信号)
sndr − ct1(n, :) = 10 ∗ log10(sig− ct1(1, :)./(band− ct1(n, :)− sig − ct1(1, :)));(SNDRの計算)
end;
figure(2);
tx=log2(OSR);
plot(tx,sndr-ct1);
axis ([0,n+1,0,60]);
title(’SNDR-OSR’);
xlabel(’OSR[2n]’);
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ylabel(’SNDR[dB]’);
grid on;
B.2.3 解析ツールの紹介
１次連続時間サブサンプリングバンドパスΔΣAD変調回路の解析を行うとき, Matlab,Verilog-
A,SPICE合わせて３つの解析ツールを用いていた. Matlabは各回路のモデルを作成し,数学的に
演算を行い,解析結果を分析ツールであるため,演算速度は一番速い,一回のシミュレーションは約 3
分間で全ての処理を完成出来る.
本研究で用いたVerilog-AツールはCadence社が提供するシミュレーション環境で動作させる.
各回路のモデルも必要に応じたVerilog-Aで書いた数学モデルである.数学モデルの計算であるため,
計算速度も速い,一回のシミュレーションは約 3分間で出力データが得られる,そのデータをMatlab
により周波数領域での特性を求める.またVerilog-Aで作成した各モデルはMOSトランジスタで
構成した SPICEモデルに置き換えてシミュレーションが出来るので,システム設計にはとても便利
である.SPICEモデルに置き換えてシミュレーションをすることによってシミュレーション時間が長
くなる.
本研究でのSPICEシミュレーションはCadence社に提供されたSPECTRE環境でTSMC社
に提供された 0.18um CMOSを用いて,各回路モデルを作成し,MOSトランジスタレベルでのシミュ
レーションである.このシミュレーションはVerilog-Aによるシステム設計が完了した後に最終解析
である.一番実際の回路動作に近い精度を得られるが,解析時間は長く,一回のシミュレーションは約
1時間でシミュレーションが完了出来る.
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